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Resumo
Neste trabalho e´ apresentado o estudo de uma famı´lia de conversores
CC-CC bidirecionais baseada na topologia unidirecional Flyback-Push-
Pull alimentado em corrente. O escopo inclui o estudo das verso˜es
com grampeamento passivo e ativo. Inicialmente, a versa˜o com gram-
peamento passivo e´ detalhada, sendo que a descric¸a˜o de suas etapas
de operac¸a˜o em cada modo de operac¸a˜o e´ realizada e as formas de
onda de suas principais grandezas, bem como seus circuitos equivalen-
tes, sa˜o ilustradas. Expresso˜es ba´sicas como ganho esta´tico e o ca´lculo
de paraˆmetros dos componentes sa˜o deduzidas, assim como esforc¸os
de tensa˜o e corrente nos componentes. Uma metodologia de projeto e´
proposta e um exemplo com poteˆncia nominal de 800 W e´ apresentado
empregando-a. Um proto´tipo e´ constru´ıdo e resultados experimentais
sa˜o obtidos para regime permanente e para transito´rio de carga. Em
seguida, o mesmo procedimento e´ realizado para o conversor com gram-
peamento ativo. Por fim, caracter´ısticas de interesse das topologias
propostas sa˜o comparadas a`s do conversor DAB.
Palavras-chave: Conversor Isolado, Corrente Elevada, Ondulac¸a˜o Re-
duzida

Abstract
This work presents the study of a family of bidirectional DC-DC con-
verters based on the unidirectional current-fed Flyback-Push-Pull topo-
logy. The scope includes the study of versions with passive and active
clamping. Initially, the passive clamping version is detailed, wherein
the description of its operation stages accomplished and its mains wave-
forms as well as its equivalents circuits are illustrated. Basic expression
such as static gain and components parameters are deducted as well as
the components voltage and current stress. A designing methodology
is proposed and a 800 watt project example is presented employing it.
A prototype with the same specifications is built. Experimental results
are obtained for steady state and load transient. Thereafter, the same
procedure is realized to the active clamping converter. Nevertheless,
its rated power is 600 W. Finally, substantial features of the proposed
topologies are compared to the DAB converter ones.
Keywords: Isolated Converter, High Current, Low Ripple
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1 Revisa˜o Bibliogra´fica e
Proposta da Tese
A revisa˜o bibliogra´fica abordara´, primeiramente, as aplicac¸o˜es
em que conversores CC-CC bidirecionais e isolados sa˜o necessa´rios, des-
tacando a importaˆncia do isolamento galvaˆnico e da baixa ondulac¸a˜o
de corrente imposta a`s fontes que estes interligam. Posteriormente,
sera˜o apresentadas as principais topologias de conversores CC-CC bi-
direcionais e isolados. Por fim, a proposta e a estrutura da tese sa˜o
expostas.
1.1 Aplicac¸o˜es empregando Conversores CC-CC Bidirecio-
nais e Isolados
Em diversas aplicac¸o˜es comerciais e industriais ha´ a necessidade
de armazenar energia em algum dispositivo para usa´-la posteriormente.
Por exemplo, centrais telefoˆnicas devem continuar a operar mesmo
quando o fornecimento de energia atrave´s da rede ele´trica e´ cessado.
A Figura 1.1 apresenta duas arquiteturas de fonte ininterrupta de
energia. Na Figura 1.1(a), e´ ilustrada a arquitetura de uma fonte inin-
terrupta de energia normalmente empregada. Neste sistema, enquanto
ha´ disponibilidade da rede, a energia proveniente da rede e´ processada
por um retificador e disponibilizada num barramento de corrente conti-
nua que pode ser fornecida a` carga atrave´s de um inversor de tensa˜o ou
armazenada numa bateria ou banco de baterias. Os transformadores de
baixa frequeˆncia sa˜o usados para manter o banco de baterias galvanica-
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mente isolado da rede. Em caso de indisponibilidade da rede, a energia
previamente armazenada na bateria e´ fornecida a` carga. Normalmente
a carga e descarga da bateria e´ realizada diretamente a partir do barra-
mento CC, entretanto, apesar de simples, este me´todo na˜o propicia as
melhores condic¸o˜es para manter a vida u´til do banco de baterias longa.
Ale´m disto, o valor da tensa˜o do barramento CC e´ elevado, maior que
a tensa˜o de linha fornecida pelo transformador de entrada, e baterias
tem tensa˜o reduzida, entorno de 12 volts, portanto, a fim de interligar o
banco diretamente ao barramento, e´ necessa´rio conectar va´rias baterias
em se´rie. Para manter este nu´mero reduzido, a tensa˜o fornecida pelo
transformador deve ser ajustada adequadamente, geralmente para um
valor menor que o da rede, entretanto, isto eleva os esforc¸os de cor-
rente dos semicondutores do inversor e do retificador. Uma alternativa
a essa configurac¸a˜o e´ proposta por [24] e ilustrada pela Figura 1.1(b).
Nesta configurac¸a˜o, o funcionamento e´ muito semelhante ao descrito
anteriormente mas a isolac¸a˜o do banco de baterias ao barramento CC
e´ realizado atrave´s de um conversor CC-CC bidirecional isolado em vez
de empregar dois transformadores volumosos de baixa frequeˆncia.
Outra a´rea de aplicac¸a˜o em que o armazenamento de energia e´
necessa´rio e´ na a´rea automotiva. Nos u´ltimos anos, ve´ıculos ele´tricos
apresentam uma alternativa cada vez mais atraente com relac¸a˜o aos
ve´ıculos movidos a motor de combusta˜o interna devido a` alta emissa˜o de
poluentes no ar e a` baixa eficieˆncia que estes apresentam. No entanto,
a popularizac¸a˜o da propulsa˜o puramente ele´trica ainda na˜o e´ poss´ıvel
devido a` baixa densidade volume´trica de poteˆncia das tecnologias de
baterias dispon´ıveis com relac¸a˜o a da gasolina. Isso restringe o alcance
do ve´ıculo ele´trico a trechos curtos como a´reas urbanas.
Em contrapartida, ve´ıculos movidos a ce´lulas a combust´ıvel ofe-
recem maior autonomia, elevada eficieˆncia e produc¸a˜o de energia limpa.
A Figura 1.2 ilustra arquiteturas de sistemas de propulsa˜o de um ve´ıculo
movido a ce´lula combust´ıvel [25–28]. No caso do sistema da Figura
1.2(a), o elemento armazenador de energia e´ normalmente uma bateria.
A ce´lula a combust´ıvel fornece energia ao barramento CC e este, por
sua vez, fornece esta energia ao motor ele´trico. Usualmente, a tensa˜o
fornecida pela ce´lula a combust´ıvel e´ entorno de 40 volts e a tensa˜o
do barramento CC e´ regulada entre 250 a` 400 volts, portanto, entre
a ce´lula a combust´ıvel e o barramento CC e´ necessa´rio um conversor
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CC-CC para adaptac¸a˜o da tensa˜o. Este conversor pode ser unidirecio-
nal pois a ce´lula a combust´ıvel na˜o tem capacidade de armazenamento
de energia. A ce´lula a combust´ıvel na˜o fornece sua poteˆncia nominal
durante o in´ıcio de seu funcionamento, portanto, em seu lugar, uma
bateria e´ empregada durante os primeiros segundos de uso do ve´ıculo.
Apo´s este intervalo inicial, a ce´lula a combust´ıvel fornecera´ toda energia
necessa´ria para propulsionar o ve´ıculo e para recarregar a bateria. Du-
rante a frenagem do ve´ıculo, se a energia cine´tica do ve´ıculo for conver-
tida novamente em energia ele´trica e reaproveitada posteriormente para
acelera´-lo, sua eficieˆncia e autonomia aumentara˜o, entretanto, para isso
e´ necessa´rio armazena´-la na bateria.
(a)
(b)
Figura 1.1. Arquiteturas empregadas em fonte ininterrupta de energia
(a) sem conversor CC-CC bidirecional isolado e (b) com conversor CC-
CC bidirecional isolado.
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(a)
(b)
Figura 1.2. Sistemas de propulsa˜o automotiva empregando ce´lula a`
combust´ıvel e supercapacitores e/ou baterias.
Em [29], e´ demonstrado que um sistema de armazenamento de
energia misto, bateria e supercapacitor, apresenta praticamente mesmo
custo que um sistema usando apenas baterias, entretanto, no u´ltimo, a
bateria deve absorver toda energia regenerada por frenagens, submetendo-
a a elevados transito´rios de corrente e, por conta disso, diminuindo sua
vida u´til. Por outro lado, o sistema misto permite que esses transito´rios
sejam absorvidos, preferencialmente, pelo supercapacitor e posterior-
mente reutilizada na reacelerac¸a˜o do automo´vel ou na carga controlada
da bateria. Neste caso, um conversor CC-CC bidirecional deve inter-
ligar o banco de baterias ao barramento CC a fim de controlar sua
recarga e descarga. O supercapacitor pode ser conectado diretamente
ao barramento, no entanto, a tensa˜o no barramento devera´ variar para
que este absorva a energia a ser regenerada. Isto faz com que os con-
versores CC-CC e CC-CA presentes no sistema sejam projetados para
uma faixa de ganho esta´tico maior do que se a tensa˜o do barramento
fosse fixa. Isso resulta que seus semicondutores devem suportar es-
forc¸os de tensa˜o e corrente maiores e seus componentes passivos sejam
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mais volumosos. Se o supercapacitor for interligado ao barramento por
um conversor CC-CC, apenas o ganho esta´tico deste conversor variara´
devido a` regenerac¸a˜o de energia.
Apesar das vantagens de ve´ıculos movidos a ce´lula a combust´ıvel,
um dos maiores empecilhos a sua popularizac¸a˜o e´ a necessidade de
uma rede de distribuic¸a˜o de um novo combust´ıvel, o mais promissor
sendo o hidrogeˆnio. Ale´m disto, apesar da gerac¸a˜o de energia usando
ce´lula a combust´ıvel ser limpa e eficiente, o processo de produc¸a˜o do
hidrogeˆnio mais atraente financeiramente emprega combust´ıveis fosseis,
emite poluentes e e´ menos eficiente que motores de combusta˜o interna.
Atualmente, a opc¸a˜o mais comum de ve´ıculos com trac¸a˜o ele´trica
sa˜o os ve´ıculos h´ıbridos. Nestes ve´ıculos, um motor de combusta˜o in-
terna ainda e´ empregado, no entanto, este move o ve´ıculo em conjunto
com um motor ele´trico para melhorar a eficieˆncia energe´tica.
A Figura 1.3 apresenta as principais arquiteturas de sistemas de
propulsa˜o empregadas [30].
No caso da arquitetura se´rie, Figura 1.3(a), toda energia dispo-
nibilizada pelo motor a combusta˜o e´ convertida em energia ele´trica e
armazenada num barramento CC, geralmente com tensa˜o maior de 200
volts, atrave´s de um alternador. Dependendo da situac¸a˜o, uma par-
cela desta energia pode ser armazenada numa bateria atrave´s de um
conversor CC-CC. O restante da energia e´ usada para mover o ve´ıculo
usando motores ele´tricos acionados por inversores.
Na arquitetura paralela, Figura 1.3(b), o motor e´ conectado di-
retamente a transmissa˜o e o motor ele´trico o auxilia em condic¸o˜es es-
peciais usando a energia armazenada nas baterias. Neste caso na˜o ha´
transfereˆncia de energia entre o motor de combusta˜o interna e o barra-
mento CC atrave´s de um alternador.
A terceira arquitetura, Figura 1.3(c), combina as duas primeiras
arquiteturas. Em todos os casos, durante uma frenagem, a energia
cine´tica do ve´ıculo pode ser convertida em energia ele´trica e armazenada
em baterias a fim de melhorar a eficieˆncia do sistema de propulsa˜o.
Supercapacitores interligados ao barramento CC tambe´m podem ser
empregados para aumentar a vida u´til do banco de bateria da mesma
forma que no ve´ıculo movido a ce´lula a combust´ıvel.
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(a)
(b)
(c)
Figura 1.3. Principais arquiteturas de sistema de propulsa˜o de ve´ıculos
h´ıbridos : a) arquitetura se´rie, b) arquitetura paralela e c) arquitetura
se´rie-paralela.
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Baseado nas aplicac¸o˜es automotivas expostas, percebe-se que as
tenso˜es dos sistemas de energia ele´trica de ve´ıculos sa˜o maiores que
o convencional 14 volts. Isso na˜o e´ restrito a`s tecnologias novas. Ha´
uma tendeˆncia em aumentar a tensa˜o do sistema de energia ele´trica dos
convencionais ve´ıculos com combusta˜o interna. Inicialmente, as cargas
ele´tricas dos automo´veis eram basicamente iluminac¸a˜o e sinalizac¸a˜o.
Com o desenvolvimento da eletroˆnica nas u´ltimas de´cadas, outras car-
gas foram adicionadas aos automo´veis tanto voltados ao conforto do
usua´rio, como ar condicionado e sistema de a´udio, quanto voltados a se-
guranc¸a, como sistema de frenagem anti-derrapagem e direc¸a˜o ele´trica.
Com este aumento, os cabos ele´tricos sa˜o especificados com espessura
maior resultando em custo e peso adicional ao ve´ıculo.
Um novo padra˜o proposto por algumas grandes firmas automo-
tivas e´ adotar a tensa˜o de 42 volts [31–33]. Este valor permite que
mesmo durante transito´rios, as tenso˜es na˜o excedam o limite de segu-
ranc¸a de 60 volts [34]. No entanto, essa transic¸a˜o na˜o podera´ ocorrer
instantaneamente ou integralmente pois ha´ muitos componentes que sa˜o
fabricados para operar em 14 volts como motores de pequena poteˆncia
e, ate´ mesmo, que apresentam desempenho melhor nesses n´ıveis como
iluminac¸a˜o, convencional e a LED.
Uma forma de possibilitar esta mudanc¸a e´ empregar um sistema
proviso´rio com disponibilidade de duas tenso˜es: 14 e 42 volts conforme
ilustrado na Figura 1.4.
O alternador e as cargas maiores sa˜o conectados ao barramento
de 42 volts e as cargas menores ao barramento de 14 volts. Ha´ duas
formas de prover o barramento de 14 volts: a) um conversor CC-CC
unidirecional e´ usado para gerar este barramento a partir do barra-
mento de maior tensa˜o, Figura 1.4(a), e b) empregar uma bateria de
14 volts e um conversor CC-CC bidirecional para interliga´-la a` bateria
de 42 volts, Figura 1.4(b). A primeira opc¸a˜o necessita de um conversor
unidirecional e de apenas uma bateria, no entanto, o conversor devera´
sempre operar para alimentar as cargas conectadas ao barramento de
baixa tensa˜o, ate´ mesmo com o motor desligado, e caso ocorra descarga
exagerada da bateria, o motor de arranque na˜o funcionara´. Entretanto,
a segunda opc¸a˜o possibilita que as cargas de baixa tensa˜o sejam alimen-
tadas pela bateria de 14 volts na˜o importando o estado do ve´ıculo ou
do conversor esta´tico. Portanto, mesmo que se o sistema de a´udio ou
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de iluminac¸a˜o sejam esquecidos ligados, isto na˜o afetara´ na partida do
motor de combusta˜o. Ale´m disto, durante estes eventos, a bateria de
14 volts pode fornecer energia ao barramento de 42 volts, equilibrando
os esforc¸os de corrente entre as baterias.
(a)
(b)
Figura 1.4. Sistema automotivo de energia com duas baterias de tenso˜es
distintas: a) empregando conversor CC-CC unidirecional e b) conversor
CC-CC bidirecional e bateria de 14 volts.
Nos casos apresentados, conversores CC-CC bidirecionais, ale´m
de permitirem flexibilidade aos projetos, sa˜o essenciais para prolongar
a vida u´til do banco de baterias, por muitas vezes um dos componen-
tes mais custosos dos exemplos apresentados. Se a carga e descarga
das baterias forem realizadas com baixa ondulac¸a˜o de corrente, sua
vida u´til estende ainda mais. A ondulac¸a˜o de corrente tambe´m influ-
encia na vida u´til e no valor da capacitaˆncia do banco de capacitores
do barramento CC e de supercapacitores. De forma geral, filtros de
corrente podem ser empregados para manter essa ondulac¸a˜o em va-
lores aceita´veis, entretanto, isto aumenta o volume, peso e perda do
sistema de armazenamento de energia, propriedades que devem ser mi-
nimizadas principalmente no caso automotivo. Portanto, topologias de
conversores que apresentam corrente com baixa ondulac¸a˜o sa˜o extrema-
mente interessantes. Isolamento galvaˆnico entre os barramentos pode
ser necessa´rio para proporcionar a seguranc¸a contra choque ele´trico ao
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usua´rio, protec¸a˜o ao equipamento e outros componentes do sistema e,
no caso em que suas tenso˜es sa˜o muito distintas, permitir que os semi-
condutores dos conversores esta´ticos operem com esforc¸os de tensa˜o e
corrente menores.
1.2 Topologias de Conversores CC-CC Bidirecionais e Isola-
dos
Muitas topologias de conversores CC-CC bidirecionais isolados
foram propostas nas u´ltimas duas de´cadas devido a` importaˆncia das
aplicac¸o˜es citadas. Normalmente, topologias bidirecionais sa˜o geradas
a partir de topologias unidirecionais substituindo os diodos do lado
secunda´rio do transformador por transistores como, por exemplo, o
conversor bidirecional flyback ilustrado na Figura 1.5(a). Esta topolo-
gia apresenta o nu´mero mı´nimo necessa´rio de componentes para formar
um conversor esta´tico, no entanto, a comutac¸a˜o de seus semiconduto-
res gera sobretensa˜o nos mesmos devido ao fluxo disperso do transfor-
mador, e, portanto, e´ necessa´rio circuitos grampeadores para manter
essas tenso˜es em n´ıveis aceita´veis. Grampeadores dissipativos e semi-
regenerativos sa˜o muito empregados devido a` sua simplicidade para
projeta´-los e por na˜o interferir nas etapas de operac¸a˜o do conversor,
contudo, toda ou, ao menos, uma parcela da energia absorvida por estes
e´ desperdic¸ada, diminuindo a eficieˆncia do conversor. Para aumentar
seu rendimento, te´cnicas de comutac¸a˜o suave Zero Voltage Switching
(ZVS) e Zero Current Switching (ZCS) sa˜o usadas. No caso da te´cnica
ZVS [35], e´ adicionado um interruptor auxiliar e um capacitor de gram-
peamento para cada interruptor principal, conforme e´ ilustrado na Fi-
gura 1.5(b). Ja´ no caso da te´cnica ZCS, e´ necessa´rio um enrolamento
tercia´rio no transformador, apenas um capacitor de grampeamento e
um [36] ou dois [37] interruptores auxiliares. No caso de dois interrup-
tores, Figura 1.5(c), a topologia e´ sime´trica e, por consequeˆncia, o seu
funcionamento tambe´m o e´. No outro caso, ha´ apenas um interruptor
adicional, Figura 1.5(d), contudo o conversor apresentara´ desempenhos
diferentes dependendo do sentido do fluxo de poteˆncia.
Como desvantagens, estas topologias apresentam alta ondulac¸a˜o
de corrente em ambas as fontes e um transformador volumoso devido
a` operac¸a˜o em apenas um quadrante da curva de histerese.
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(a) (b)
(c) (d)
Figura 1.5. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais Flyback:
a) convencional, b) comutac¸a˜o ZVS, c) comutac¸a˜o ZCS com dois inter-
ruptores auxiliares e d) comutac¸a˜o ZCS com um interruptor auxiliar.
As topologias de conversor CC-CC bidirecional Cu`k, ilustra-
das na Figura 1.6, apresentam baixa ondulac¸a˜o de corrente em ambas
as fontes. Entretanto, necessitam de capacitores que devem suportar
um elevado esforc¸o de corrente. As comutac¸o˜es de seus interruptores
tambe´m geram sobretenso˜es cujo valor ma´ximo deve ser controlado por
circuitos grampeadores. Em [1], e´ empregado um circuito grampeador
regenerativo. Sendo este circuito adicionado nos dois lados do conver-
sor, a topologia ainda e´ sime´trica.
A Figura 1.7 ilustra topologias de conversores CC-CC bidireci-
onais SEPIC. A versa˜o convencional do conversor, Figura 1.7(a), re-
quer apenas um capacitor para bloqueio de componente cont´ınua de
corrente nos enrolamentos do transformador, em contrapartida, pro-
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porciona baixa ondulac¸a˜o de corrente apenas a uma das fontes que este
interliga. Em [38], e´ proposta uma versa˜o que adota grampeamento
ativo para controle do valor ma´ximo da tensa˜o sobre os interruptores e
regenerac¸a˜o da energia relacionada ao fluxo disperso.
(a)
(b)
Figura 1.6. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais Cu`k: a)
convencional, b) comutac¸a˜o ZCS com dois interruptores auxiliares [1].
O nu´mero de interruptores principais das topologias apresenta-
das ate´ esse ponto e´ reduzido, contudo, isto as restringe a aplicac¸o˜es
de baixa poteˆncia. Ale´m disto, para que a energia seja transferida de
uma fonte para a outra, e´ necessa´rio que esta seja armazenada em um
elemento passivo do conversor, no transformador ou em capacitores, du-
rante uma etapa de operac¸a˜o para que na etapa seguinte seja fornecida
a` fonte de destino, requerendo assim componentes volumosos.
Uma segunda forma de gerar topologias de conversores CC-CC
bidirecionais e´ combinar ce´lulas de comutac¸a˜o de inversores de tensa˜o
e de retificadores de corrente. Combinac¸o˜es de ce´lulas de comutac¸a˜o
de inversores ponte completa ou meia-ponte com ce´lula de comutac¸a˜o
de retificador ponte completa, conforme ilustrado pela Figura 1.8, sa˜o
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comuns em aplicac¸o˜es de maior poteˆncia e tensa˜o. Da mesma forma que
na topologia SEPIC, estas topologias proporcionam baixa ondulac¸a˜o de
corrente a apenas uma das fontes, no entanto, ha´ a opc¸a˜o de usar outros
me´todos de prevenc¸a˜o a` saturac¸a˜o do transformador ale´m do me´todo
empregando capacitor de bloqueio CC. Ale´m disso, a frequeˆncia no
filtro de sa´ıda e´ o dobro da frequeˆncia de chaveamento, resultando em
componentes passivos menores. A ce´lula de comutac¸a˜o de inversor na˜o
necessita de circuito grampeador pois a tensa˜o sobre seus interruptores
e´ grampeada por si mesma. No entanto, a ce´lula de comutac¸a˜o do
retificador ainda necessita de um circuito grampeador. Na literatura,
ha´ va´rios me´todos propostos [2–8] empregando circuitos grampeadores
regenerativos e te´cnicas de modulac¸a˜o.
(a)
(b)
Figura 1.7. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais SEPIC: a)
convencional, b) comutac¸a˜o ZVS .
Aplicac¸o˜es em que os n´ıveis de tensa˜o das fontes sa˜o distintos,
os semicondutores do lado do conversor da fonte de menor tensa˜o, ge-
ralmente o lado da ce´lula de comutac¸a˜o do retificador, apresentam es-
forc¸os de corrente maior. Portanto, quanto menor o nu´mero de semi-
condutores do caminho de circulac¸a˜o desta corrente, menor sera´ sua
perda por conduc¸a˜o. Portanto, o emprego de ce´lulas de comutac¸a˜o re-
tificador com ponto me´dio [9–11] ou ce´lula Doubler Current Rectifier
(DCR) [12–14] podem apresentar melhor desempenho com relac¸a˜o a
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perda por conduc¸a˜o se comparada a ce´lula de comutac¸a˜o ponte com-
pleta por terem a metade do nu´mero de semicondutores. Entretanto,
neste caso, seus semicondutores devem suportar no mı´nimo o dobro da
tensa˜o da fonte e o emprego de circuito de grampeador de tensa˜o ainda
e´ necessa´rio. A Figura 1.9 ilustra algumas configurac¸o˜es propostas.
(a)
(b)
Figura 1.8. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais empre-
gando pontes de interruptores: a) ponte completa - ponte completa
[2–5], b) meia-ponte - ponte completa [6–8].
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(a)
(b)
(c)
(d)
Figura 1.9. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais empre-
gando pontes de interruptores e ce´lula de comutac¸a˜o push-pull, ou dou-
bler current rectifier (DCR) : a) ponte completa - retificador com ponto
me´dio [9], b) meia-ponte - retificador com ponto me´dio [10,11] c) ponte
completa - DCR [12,13] e d) meia-ponte - DCR [14].
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Para os casos de baixa poteˆncia e baixa tensa˜o, a versa˜o bidireci-
onal do conversor push-pull , ilustrado pela Figura 1.10, e´ usado. Suas
principais vantagens sa˜o que ha´ no ma´ximo dois semicondutores no ca-
minho da corrente e o comando dos semicondutores do mesmo lado teˆm
refereˆncia comum, necessitando de circuitos de comando simples. Suas
desvantagens sa˜o que a tensa˜o nos semicondutores e´ o dobro da tensa˜o
da fonte, necessita de circuito de grampeamento de tensa˜o nos dois la-
dos do conversor e o controle eficiente da saturac¸a˜o do transformador
de ser realizado ativamente.
Figura 1.10. Topologia de conversor CC-CC bidirecional push-pull .
Uma terceira forma de gerar topologias isoladas de converso-
res bidirecionais e´ empregar duas ce´lulas de comutac¸a˜o de inversor de
tensa˜o, uma conectada a cada enrolamento do transformador. Para
prevenir a saturac¸a˜o do nu´cleo do transformador, sa˜o adicionados ca-
pacitores em se´rie com os seus enrolamentos impossibilitando a cir-
culac¸a˜o de componente cont´ınua de corrente nestes. Os interruptores
sa˜o comandados com a mesma frequeˆncia de chaveamento. O con-
trole do fluxo de energia entre as fontes e´ comumente realizado atrave´s
do aˆngulo de defasagem das tenso˜es geradas nas duas ce´lulas. O valor
ma´ximo de poteˆncia que pode ser processado e´ limitado pela indutaˆncia
de dispersa˜o do transformador, contudo, geralmente e´ adicionado um
indutor auxiliar em se´rie com um dos enrolamentos. Isso possibilita
que o conversor opere em condic¸o˜es que apresente melhor eficieˆncia.
Em [15], e´ proposta a topologia que adota duas ce´lulas de co-
mutac¸a˜o ponte completa conforme ilustrado pela Figura 1.11(a). Este
conversor e´ nomeado como Dual Active Bridge (DAB). As principais
vantagens desta topologia sa˜o que a tensa˜o sobre os interruptores e´ li-
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mitada a` tensa˜o da fonte, seus componentes sa˜o de pequeno volume e
ha´ comutac¸a˜o ZVS em todos os interruptores, no entanto, isto ocorre
apenas para ganho esta´tico unita´rio e enquanto o conversor opera com
carga considera´vel. Ale´m disto, ha´ elevado valor de poteˆncia reativa
circulante nos componentes do conversor e nas fontes. Va´rios estudos
foram realizados para melhorar eficieˆncia do conversor empregando no-
vas estrate´gias de modulac¸a˜o [39–50], no entanto, aumentando a com-
plexidade da operac¸a˜o do conversor.
Em [17], e´ proposta a composic¸a˜o de uma topologia usando duas
ce´lulas de comutac¸a˜o meia-ponte, denominada Dual active Half Bridge
(DHB) e apresentada pela Figura 1.11(b). Esta topologia apresenta
comutac¸a˜o ZVS e tem a metade de interruptores que a topologia DAB,
contudo, necessita de um divisor capacitivo formado por capacitores
de elevada capacitaˆncia e que devera˜o suportar um alto esforc¸o de
corrente, portanto, componentes volumosos. Ale´m disso, o transfor-
mador e´ alimentado com tensa˜o igual a metade da tensa˜o da fonte
e, por consequeˆncia, o valor eficaz da corrente dos enrolamentos e de
seus interruptores e´ o dobro comparado ao caso do DAB nas mes-
mas condic¸o˜es. A corrente das fontes tambe´m apresenta um elevado
conteu´do harmoˆnico.
(a)
(b)
Figura 1.11. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais empre-
gando pontes de interruptores e modulac¸a˜o phase-shift : a) Dual Active
Bridge (DAB) [15–17], b) Dual Half-Bridge (DHB) [17].
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Duas topologias com princ´ıpio de funcionamento semelhante ao
DHB sa˜o propostas em [18, 19]. Nestas topologias, ilustradas pela Fi-
gura 1.12, a ce´lula de comutac¸a˜o do conversor boost e´ integrada a` do
inversor de um ou ambos os lados. Sua principal vantagem e´ fornecer
correntes com reduzido conteu´do harmoˆnico a`s fontes. Entretanto, a
tensa˜o sobre seus interruptores e´ o dobro do valor da tensa˜o da fonte.
(a)
(b)
Figura 1.12. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais empre-
gando pontes de interruptores e modulac¸a˜o phase-shift com entrada
ou/e sa´ıda em corrente: a) entrada em corrente - sa´ıda em tensa˜o [18]
e b) entrada e sa´ıda em corrente [19].
No caso anterior, DAB e DHB e suas topologias derivadas, o
valor da capacitaˆncia do capacitor de bloqueio CC e´ elevado para que
a tensa˜o neste na˜o varie ao longo do per´ıodo de chaveamento. Desta
maneira, a forma de onda da corrente nos enrolamentos sa˜o retas com
inclinac¸a˜o dependente da tensa˜o da fontes e do valor das indutaˆncias de
dispersa˜o do transformador. Ao diminuir o valor desta capacitaˆncia, a
tensa˜o no capacitor apresentara´ uma variac¸a˜o e a forma de onda da cor-
rente nos enrolamentos na˜o sera´ mais composta por retas mas sim por
trechos de senoides. Neste caso, o conversor e´ denominado conversor
ressonante. Normalmente, a poteˆncia processada pelo conversor e´ con-
trolada atrave´s da frequeˆncia de chaveamento dos interruptores apesar
de ainda ser poss´ıvel empregar a modulac¸a˜o por defasagem. Contudo, a
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faixa de poteˆncia em que os interruptores apresentam comutac¸a˜o suave
e´ mais larga quando se emprega modulac¸a˜o por frequeˆncia permitindo
a operac¸a˜o do conversor com frequeˆncia de chaveamento mais elevada,
resultando em componentes de menor volume.
Uma forma para compreender a transfereˆncia da energia proces-
sada pelo conversor e´ representar as pontes de transistores por duas
fontes de tensa˜o de corrente alternada e o transformador e capacitor
de bloqueio CC por um circuito com elementos reativos com resposta
em frequeˆncia caracter´ıstica de filtro passa-faixa. Nessa concepc¸a˜o,
uma fonte fornece energia a` outra atrave´s da impedaˆncia que as in-
terliga. Variando a frequeˆncia de chaveamento, varia-se o valor desta
impedaˆncia e, por consequeˆncia, varia-se o valor de poteˆncia proces-
sada.
Apesar de apresentar comutac¸a˜o suave, o valor de energia reativa
circulante nos componentes do conversor e´ elevado, apresentando assim
uma tambe´m elevada perda por conduc¸a˜o. Retificac¸a˜o s´ıncrona e´ em-
pregada para reduzir essa perda em diversos estudos onde se emprega
essa topologia a` aplicac¸o˜es unidirecionais [51–53], no entanto, apesar
de poss´ıvel, a operac¸a˜o do conversor com fluxo bidirecional de poteˆncia
na˜o e´ abordada nestas publicac¸o˜es.
A versa˜o bidirecional do conversor ressonante LLC convencional,
ilustrada pela Figura 1.13(a), e´ proposta em [20] e estudada mais deta-
lhadamente em [54]. O princ´ıpio de funcionamento e bom desempenho
de sua versa˜o unidirecional sa˜o preservados quando a versa˜o bidireci-
onal processa fluxo de poteˆncia no sentido convencional, no entanto,
seu funcionamento muda quando transfere energia no sentido contra´rio
devido a assimetria da topologia.
Para que a eficieˆncia do conversor na˜o altere demasiadamente,
componentes passivos sa˜o adicionados ao tanque ressonante. Em [21], e´
adicionado um capacitor ressonante em se´rie com enrolamento prima´rio
do transformador conforme apresentado na Figura 1.13(b). O tanque
ressonante e´ gerado a partir da combinac¸a˜o de duas configurac¸o˜es de
topologia unidirecionais visando propiciar comutac¸a˜o suave em todos os
interruptores independente do sentido do fluxo de energia. Contudo,
a reversibilidade do fluxo de poteˆncia na˜o e´ automa´tica. Em [22], e´
apresentada uma metodologia de projeto dos componentes de maneira
que a topologia apresente simetria com relac¸a˜o ao princ´ıpio de funci-
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onamento e para que a reversa˜o do sentido da poteˆncia seja realizada
suavemente. Em [23], e´ adicionado um indutor auxiliar em paralelo com
o enrolamento secunda´rio conforme ilustra a Figura 1.13(c), obtendo
assim outra topologia sime´trica. No entanto, a perda por conduc¸a˜o
aumenta com a adic¸a˜o destes componentes. Ale´m disso, a elevada on-
dulac¸a˜o de corrente nas fontes e´ preservada.
(a)
(b)
(c)
Figura 1.13. Topologias de conversores CC-CC bidirecionais ressonan-
tes: a) LLC ressonante [20] e b) CLLC ressonante [21, 22] e c) LLC
ressonante com indutor auxiliar [23].
Baseado no exposto, e´ poss´ıvel verificar que ha´ apenas duas to-
pologias de conversor CC-CC isolado e sime´trico que fornecem corrente
com baixa ondulac¸a˜o a`s fontes sem filtros adicionais: A versa˜o bidirecio-
nal da topologia Cu`k e a topologia derivada do conversor DHB proposta
por [19]. Ale´m da baixa ondulac¸a˜o, a simetria possibilita uma operac¸a˜o
do conversor simples devido ao princ´ıpio de funcionamento ser indepen-
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dente do sentido de fluxo de energia. Entretanto, para especificac¸o˜es
de poteˆncia mais elevadas, essas topologias podem apresentar valores
de eficieˆncia insatisfato´rios devido a` elevac¸a˜o da perda de conduc¸a˜o nos
seus componentes, principalmente nos semicondutores.
1.3 Proposta da Tese
O objetivo geral deste trabalho e´ a proposta de duas topolo-
gias sime´tricas de conversores CC-CC bidirecionais com isolamento
galvaˆnico que apresentem baixa ondulac¸a˜o de corrente as fontes que
interconectam e menor esforc¸o de corrente em seus semicondutores. Os
objetivos espec´ıficos com relac¸a˜o a cada topologias sa˜o os seguintes:
• Descric¸a˜o das etapas de operac¸a˜o;
• Obtenc¸a˜o da caracter´ıstica externa ou ganho esta´tico do conver-
sor;
• Determinac¸a˜o dos esforc¸os de tensa˜o e corrente dos componentes
em func¸a˜o do ponto de operac¸a˜o;
• Obtenc¸a˜o de um modelo dinaˆmico do conversor para controle da
poteˆncia processada.
• Elaborac¸a˜o de uma metodologia de projeto tanto do parte de
poteˆncia quanto da parte de compensac¸a˜o das grandezas de inte-
resse;
• Projetar e construir um proto´tipo para comprovar os resultados
obtidos pela ana´lise teo´rica e;
• Comparac¸a˜o com o conversor DAB, evidenciando as performance
referente a`s figuras de me´rito definidas.
A topologia a ser estudada inicialmente e´ apresentada na Figura
1.14. Sua concepc¸a˜o e´ obtida a partir de uma das topologias unidire-
cionais apresentada em [55] e seus interruptores sa˜o acionados usando
modulac¸a˜o por largura de pulso. Tanto a corrente na fonte do lado
prima´rio quanto a do lado secunda´rio apresenta dois patamares, con-
tudo, se o valor da raza˜o c´ıclica dos sinais de comando dos interruptores
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for restringida dentro de uma faixa de operac¸a˜o, o esforc¸o de filtragem
destas correntes sera´ reduzido. Outras vantagens desta topologia sa˜o
que os sinais de comando dos interruptores de cada lado teˆm refereˆncia
comum, as correntes dos enrolamentos do indutor acoplado apresentam
componente fundamental no dobro do valor da frequeˆncia de chavea-
mento dos interruptores e sa˜o necessa´rios apenas 4 interruptores. A
comutac¸a˜o de seus interruptores e´ dissipativa e e´ necessa´rio o emprego
de circuito de grampeamento passivo ou semi-regenerativo devido a`s in-
dutaˆncias de dispersa˜o do transformador para manter as tenso˜es sobre
esses em valores aceita´veis .
Figura 1.14. Topologia bidirecional do conversor Flyback-Push-Pull mo-
nofa´sico com grampeamento passivo.
Com objetivo de manter o valor ma´ximo da tensa˜o sobre os in-
terruptores em n´ıveis satisfato´rios a fim de na˜o danifica´-los, pode ser
necessa´rio ajustar a perda nestes circuitos de grampeamento em valores
muito elevadas, diminuindo assim o rendimento do conversor. Uma al-
ternativa e´ empregar um circuito de grampeamento ativo. Para isto, e´
necessa´rio empregar mais quatro interruptores auxiliares, um para cada
interruptor principal e dois capacitores de grampeamento, um para
cada lado do conversor. Desta forma, toda energia que antes era dissi-
pada no circuito de grampeamento passa a ser regenerada para a fonte
de entrada ou sa´ıda do conversor. Entretanto, a modulac¸a˜o por largura
de pulso da forma que foi usada anteriormente na˜o e´ mais aplica´vel ao
conversor. Em vez disso, a modulac¸a˜o por defasagem de portadoras e´
escolhida para controlar o fluxo de poteˆncia do conversor. Com esse
circuito e essa estrate´gia de modulac¸a˜o, a tensa˜o sobre os interrupto-
res pode ser controlada e ajustada para valores independentemente da
poteˆncia processada pelo conversor. Ale´m disso, idealmente, a topolo-
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gia na˜o mais requer um indutor acoplado, diminuindo assim o nu´mero
de componentes magne´ticos. O circuito desta topologia e´ apresentado
pela Figura 1.15.
Figura 1.15. Topologia bidirecional conversor Dual Push-Pull com
grampeamento ativo.
O documento e´ estruturado em quatro cap´ıtulos. O presente
cap´ıtulo tratou da revisa˜o bibliogra´fica e da proposta da tese. O se-
gundo e terceiro cap´ıtulos tratam da descric¸a˜o do princ´ıpio de operac¸a˜o,
ana´lise quantitativa, metodologia e exemplo de projeto e, por fim, expe-
rimentac¸a˜o do conversor com grampeamento passivo/semi-regenerativo
e do conversor com grampeamento ativo, respectivamente. No quarto
cap´ıtulo e´ realizada a comparac¸a˜o dos dois conversores propostos com
o conversor DAB levando em considerac¸a˜o a ondulac¸a˜o de corrente,
esforc¸os de tensa˜o e corrente e poteˆncia reativa dos capacitores.
2 Conversor empregando
grampeamento passivo
2.1 Introduc¸a˜o
Neste cap´ıtulo sera˜o apresentadas as ana´lises qualitativa e quan-
titativa do conversor com grampeamento passivo. A partir destas
ana´lises, expresso˜es sa˜o obtidas para dimensionamento dos elementos
do conversor. Uma metodologia de projeto e´ elaborada e demonstrada
empregando-a num exemplo de projeto. A partir deste exemplo de pro-
jeto, um proto´tipo e´ constru´ıdo e ensaiado. Por fim, os dados obtidos
experimentalmente sa˜o apresentados para validar as ana´lises.
2.2 Ana´lise Qualitativa e Quantitativa
O diagrama esquema´tico do conversor a ser estudado neste cap´ıtulo
e´ apresentado pela Figura 2.1.
A estrate´gia de modulac¸a˜o a ser empregada neste conversor con-
siste em comandar os interruptores Tp1 e Tp2 atrave´s de modulac¸a˜o de
largura de pulso com raza˜o c´ıclica que varia do valor nulo a` unidade,
contudo, os sinais de comando sa˜o defasados de 180◦ em relac¸a˜o um ao
outro. Os sinais de comando dos interruptores Ts1 e Ts2 sa˜o respecti-
vamente complementares aos dos interruptores Tp2 e Tp1. A Figura 2.2
apresenta a gerac¸a˜o dos pulsos de comando.
Verifica-se que ha´ dois modos de operac¸a˜o distintos dependentes
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Figura 2.1. Conversor CC-CC bidirecional Flyback-Push-Pull alimen-
tado em corrente.
Figura 2.2. Formas de onda dos sinais portador e modulador usados
para gerar os pulsos dos interruptores.
do valor da raza˜o c´ıclica: um em que os interruptores Tp1 e Tp2 sa˜o
sobrepostos e, outro, em que na˜o o sa˜o. Ale´m disto, ha´ dois submodos
que dependem da direc¸a˜o do fluxo de energia: do prima´rio para o se-
cunda´rio e do secunda´rio para o prima´rio. O diagrama apresentado na
Figura 2.3 define os modos de operac¸a˜o. A analogia com os conversores
Buck e Boost se deve a`s semelhanc¸as que o conversor proposto apre-
senta com relac¸a˜o a`s correntes de entrada e de sa´ıda serem cont´ınuas
ou descont´ınuas. Os subscritos p, prima´rio, e s, secunda´rio, definem o
sentido do fluxo de energia.
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Figura 2.3. Diagrama dos modos de operac¸a˜o do conversor proposto.
2.2.1 Etapas de Funcionamento
Apenas dois modos de operac¸a˜o sera˜o descritos em vez dos qua-
tro existentes. Isto se deve a` simetria da topologia e da estrate´gia de
modulac¸a˜o. Os modos descritos sera˜o os modos Buckp→s e Boostp→s.
O modo Bucks→p e´ ana´logo ao modo Boostp→s. O mesmo ocorre com
os modos Buckp→s e Boosts→p.
2.2.1.1 Modo Buckp→s
No funcionamento do conversor no modo Buckp→s, sera˜o apre-
sentadas apenas a primeira e segunda etapa de funcionamento do con-
versor. A terceira e quarta etapa sa˜o ana´logas e podem ser obtidas
substituindo-se os sub´ındices 1 e 2 nos designadores dos semiconduto-
res por 2 e 1, respectivamente, nas descric¸o˜es das primeiras etapas.
Primeira etapa de operac¸a˜o (0 < t < DTs): Os interruptores
Tp1 e Ts1 esta˜o habilitados a conduzir, no entanto, o diodo Ds1 conduz
devido a` polaridade da corrente is. A Figura 2.4(a) ilustra esta etapa
de operac¸a˜o e a Figura 2.4(b) apresenta o circuito equivalente estabe-
lecido. Atrave´s do circuito equivalente apresentado, pode-se observar
que os enrolamentos LFBp e LFBs sa˜o conectados em se´rie atrave´s do
transformador Push-Pull e que as correntes ip e is teˆm o mesmo for-
mato.
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(a) (b)
Figura 2.4. (a) Estado topolo´gico e (b) circuito equivalente do conversor
durante a primeira etapa de operac¸a˜o no modo Buckp→s.
Segunda etapa de operac¸a˜o (DTs < t < 0, 5Ts): Os interruptores
Ts1 e Ts2 esta˜o habilitados a conduzir, no entanto, os diodos Ds1 e Ds2
conduzem devido a` polaridade da corrente is. A Figura 2.5 (a) ilustra
esta etapa de operac¸a˜o e a Figura 2.5 (b) apresenta o circuito equiva-
lente estabelecido. Com os dois interruptores do lado prima´rio bloque-
ados, na˜o ha´ caminho para circulac¸a˜o da corrente ip e, portanto, nesta
etapa, seu valor e´ nulo e a fonte Ep e o enrolamento LFBp compo˜em um
circuito em aberto. Por outro lado, o enrolamento LFBs e´ conectado
em se´rie com a fonte Es.
A Figura 2.6 apresenta a forma de onda dos sinais de comando
dos interruptores e da corrente no lado prima´rio e secunda´rio do con-
versor.
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(a) (b)
Figura 2.5. (a) Estado topolo´gico e (b) circuito equivalente do conversor
durante a segunda e quarta etapa de operac¸a˜o no modo Buckp→s.
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Figura 2.6. Principais formas de onda do conversor operando no modo
Buckp→s.
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2.2.1.2 Modo Boostp→s
Na descric¸a˜o das etapas de operac¸a˜o do conversor operando no
modo Boostp→s, sera˜o explanadas apenas a primeira e segunda etapa
de operac¸a˜o. As duas u´ltimas etapas sa˜o ana´logas e sa˜o obtidas substi-
tuindo se os sub´ındices 1 e 2 nos designadores dos semicondutores por
2 e 1, respectivamente, nas descric¸o˜es das duas primeiras etapas.
Primeira etapa de operac¸a˜o (Ts/2 < t < DTs): Os interruptores
Tp1 e Tp2 esta˜o habilitados a conduzir. A Figura 2.7(a) ilustra a etapa
de operac¸a˜o e a Figura 2.7(b) apresenta o circuito equivalente desta
etapa. Observa-se que a corrente is e´ nula e que a corrente ip tem
derivada positiva.
(a) (b)
Figura 2.7. (a) Estado topolo´gico e (b) circuito equivalente do conversor
durante a primeira etapa de operac¸a˜o no modo Boostp→s.
Segunda etapa de operac¸a˜o (DTs < t < Ts): Os interruptores
Tp2 e Ts2 esta˜o habilitados a conduzir, contudo, a corrente is circula
pelo diodo Ds2 devido ao seu sentido de circulac¸a˜o. A Figura 2.8(a)
apresenta esta etapa de operac¸a˜o e a Figura 2.8(b) o circuito equivalente
do conversor nesta etapa.
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(a) (b)
Figura 2.8. (a) Estado topolo´gico e (b) circuito equivalente do conversor
durante a segunda etapa de operac¸a˜o no modo Boostp→s.
Observa-se atrave´s do circuito equivalente que os enrolamentos
LFBp e LFBs sa˜o conectados em se´rie e que as correntes ip e is teˆm o
mesmo formato.
A Figura 2.9 apresenta as formas de onda dos sinais de co-
mando dos interruptores e das correntes das fontes do lado prima´rio
e secunda´rio do conversor.
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Figura 2.9. Principais formas de onda do conversor operando no modo
Boostp→s.
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2.2.2 Ganho Esta´tico
O ganho esta´tico sera´ obtido atrave´s da condic¸a˜o que a variac¸a˜o
do fluxo magne´tico no enrolamento secunda´rio do transformador Fly-
back seja nula ao final de meio ciclo de chaveamento, conforme apre-
sentado na equac¸a˜o (2.1). A equac¸a˜o (2.2) e´ obtida simplificando a
equac¸a˜o (2.1) considerando-se que as tenso˜es sobre o enrolamento du-
rante as etapas de operac¸a˜o sa˜o constantes e a durac¸a˜o dessas eta-
pas conhecidas. Os sub´ındices entre pareˆnteses referem-se a` etapa de
operac¸a˜o.
∆φFBs =
∫ Ts/2
0
vFBsdt = 0 (2.1)
vFBs(1)∆t(1) + vFBs(2)∆t(2) = 0 (2.2)
2.2.3 Modos de operac¸a˜o Buckp→s e Boosts→p
O circuito equivalente do conversor das duas primeiras etapas
de operac¸a˜o, considerando-se apenas os enrolamentos em conduc¸a˜o de
ambos os transformadores, e´ ilustrado na Figura 2.10.
(a) (b)
Figura 2.10. Circuito equivalente do conversor durante (a) primeira e
(b) segunda etapa de operac¸a˜o no modo Buckp→s.
Atrave´s do circuito da Figura 2.10(a) e´ obtido o sistema de
equac¸o˜es apresentado em (2.3) e atrave´s da Figura 2.10(b), o sistema
em (2.4).
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
vFBp + vPPp1 = Ep
vPPs1 − vFBs = Es
vPPs1 = avPPp1
vFBs = avFBp
(2.3)

vPPs1 − vFBs = Es
vPPs2 + vFBs = −Es
vPPs1 + vPPs2 = 0
(2.4)
Resolvendo-se os dois sistemas, obtem-se a tensa˜o vFBs nas duas
etapas de operac¸a˜o, conforme expressa a equac¸a˜o (2.5).
vFBs(n) =

aEp − Es
2
se n = 1
−Es se n = 2
(2.5)
A durac¸a˜o de cada etapa de operac¸a˜o nesses modos sa˜o apresen-
tadas em (2.6).
∆t(n) =
DTs se n = 11− 2D
2
Ts se n = 2
(2.6)
Substituindo-se (2.5) e (2.6) em (2.2) e isolando-se o termo EsEp ,
obteˆm-se, em (2.7), o ganho esta´tico.
G =
Es
Ep
=
aD
1−D (2.7)
2.2.4 Modos de operac¸a˜o Boostp→s e Bucks→p
A Figura 2.11 apresenta o circuito equivalente das duas primeiras
etapas de operac¸a˜o considerando apenas os enrolamentos em conduc¸a˜o
dos transformadores. Os sistemas de equac¸o˜es apresentados em (2.8) e
(2.9) sa˜o obtidos a partir desses circuitos.
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(a) (b)
Figura 2.11. Circuito equivalente do conversor durante (a) primeira e
(b) segunda etapa de operac¸a˜o no modo Boostp→s.

vFBp + vPPp1 = Ep
vFBp − vPPp2 = Ep
vPPs1 = avPPp1
vFBs = avFBp
vPPp1 = vPPp2
(2.8)

vFBp + vPPp1 = Ep
vPPs1 − vFBs = Es
vPPs1 = avPPp1
vFBs = avFBpvPPp1 = vPPp2
(2.9)
A tensa˜o vFBs nas duas etapas de operac¸a˜o e´ obtida resolvendo-
se estes sistemas de equac¸o˜es e seu valor e´ apresentado em (2.10).
vFBs(n) =
aEp se n = 1aEp − Es
2
se n = 2
(2.10)
A durac¸a˜o de cada etapa de operac¸a˜o e´ exposta na equac¸a˜o
(2.11).
∆t(n) =

2D − 1
2
Ts se n = 1
(1−D)Ts se n = 2
(2.11)
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O ganho esta´tico e´ obtido em (2.12) substituindo-se (2.10) e
(2.11) em (2.2) e isolando-se o termo EsEp .
G =
Es
Ep
=
aD
1−D (2.12)
Verifica-se enta˜o que o ganho esta´tico do conversor ideal em todos
os modos de operac¸a˜o e´ determinado atrave´s da mesma equac¸a˜o e que
na˜o sofre influeˆncia da carga. A Figura 2.12 esboc¸a o ganho esta´tico
do conversor em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
Figura 2.12. Ganho esta´tico em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
2.2.5 Indutor Acoplado
Nesta sec¸a˜o sera˜o determinadas as indutaˆncias pro´prias dos en-
rolamentos do indutor acoplado. Ale´m disto, sera˜o deduzidas as ex-
presso˜es que relacionam o conteu´do harmoˆnico da correntes do enro-
lamentos do indutor acoplado e a poteˆncia processada pelo indutor
acoplado em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica. Contudo, primeiramente sera˜o
realizados alguns ca´lculos preliminares necessa´rios para esta ana´lise.
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2.2.5.1 Ca´lculos Preliminares
Inicialmente sera˜o determinados os valores dos patamares de cor-
rente, IA e IB . Para isto, sera´ empregada a equac¸a˜o (2.13) que define o
valor me´dio quase-instantaˆneo de uma varia´vel. Esta equac¸a˜o e´ va´lida
apenas para grandezas cuja a frequeˆncia fundamental e´ o dobro da
frequeˆncia de chaveamento pois considera apenas duas das quatro eta-
pas. Para caso gene´rico, deve-se considerar todas as etapas de operac¸a˜o.
Os valores me´dios quase instantaˆneo a serem calculados sera˜o os das
correntes ip quando o conversor opera no modo Boostp→s e is para o
modo Buckp→s.
〈x〉 = 2
Ts
(
x(1)∆t(1) + x(2)∆t(2)
)
(2.13)
Os valores me´dios destas correntes tambe´m sa˜o determinados
atrave´s das equac¸o˜es (2.14) e (2.15) se considerado que o conversor
tem eficieˆncia unita´ria e que as tenso˜es Ep e Es na˜o variam durante
o intervalo considerado. A varia´vel P refere-se a` poteˆncia processada
pelo conversor.
〈ip〉 = P
Ep
(2.14)
〈is〉 = P
Es
(2.15)
A Tabela 1 apresenta os valores das correntes ip e is para cada
etapa de operac¸a˜o nos modos Buckp→s e Boostp→s em func¸a˜o dos pa-
tamares de corrente IA e IB .
O calculo dos os valores me´dios 〈ip〉 e 〈is〉 e´ feito atrave´s da
substituic¸a˜o dos valores da Tabela 1 em (2.13), igualando-os as equac¸o˜es
(2.14) e (2.15), respectivamente, e isolando-se os termos IA e IB ,assim,
obte´m-se as equac¸o˜es (2.16) e (2.17).
〈ip〉 = IAD
P
Ep
= IAD
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Tabela 1. Correntes ip e is em func¸a˜o dos patamares de corrente IA e
IB e durac¸a˜o das etapas de operac¸a˜o.
Buckp→s Boostp→s
ip(1) a
IB
2
IA
ip(2) 0
IA
2
is(1)
IB
2
0
is(2) IB
IA
2a
∆t(1) DTs
2D − 1
2
Ts
∆t(2)
1− 2D
2
Ts (1−D)Ts
IA =
P
Ep
1
D
(2.16)
〈is〉 = IB(1−D)
P
Es
= IB(1−D)
IB =
P
Es
1
1−D (2.17)
O valor IA pode ser reescrito em func¸a˜o de Es, empregando-se a
equac¸a˜o do ganho esta´tico, (2.12), e IB em func¸a˜o de Ep. O resultado
e´ apresentado nas equac¸o˜es (2.18) e (2.19).
IA =
aP
Es
1
1−D (2.18)
IB =
P
aEp
1
D
(2.19)
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2.2.5.2 Indutaˆncia pro´pria dos Enrolamentos
O valor da indutaˆncia do indutor acoplado sera´ determinado
nesta subsec¸a˜o.
Nos casos dos conversores dos tipos Buck e Boost, a ondulac¸a˜o
de corrente de entrada ou sa´ıda e´ influenciada fortemente pelo valor da
indutaˆncia do indutor. Contudo, o mesmo na˜o ocorre em relac¸a˜o a`s
ondulac¸o˜es destas correntes no conversor proposto, conforme verifica-
se nas Figuras 2.6 e 2.9, em que ambas as correntes sofrem variac¸o˜es
abruptas entre as etapas de operac¸a˜o. No entanto, o valor do fluxo
magne´tico no nu´cleo e´ composto por um valor me´dio e por uma on-
dulac¸a˜o que e´ fortemente influenciado pelo valor da indutaˆncia do in-
dutor acoplado. Quanto maior for esta ondulac¸a˜o, maior sera´ a perda
magne´tica do nu´cleo e, portanto, e´ interessante limita´-la. A ondulac¸a˜o
do fluxo no indutor acoplado segue a relac¸a˜o apresentada em (2.20).
∆φFB =
1
<FB (NFBp∆ip +NFBs∆is) (2.20)
Durante a segunda etapa de operac¸a˜o no modo Buckp→s, a cor-
rente ip na˜o varia e, portanto, a ondulac¸a˜o de fluxo ∆φFB depende
linearmente da variac¸a˜o da corrente is. Desta forma, a variac¸a˜o rela-
tiva de fluxo pode ser calculada atrave´s da equac¸a˜o (2.21).
∆φFB% =
∆φFB(2)
〈φFB〉 =
∆is(2)
IB
(2.21)
A maior variac¸a˜o relativa da corrente no modo de operac¸a˜o
Buckp→s ocorre para a corrente is nesta etapa, portanto, a ma´xima
ondulac¸a˜o de corrente e´ determinada conforme a equac¸a˜o (2.22).
∆i% =
∆is(2)
IB
(2.22)
O mesmo ocorre para o modo Boostp→s, contudo, neste caso se
analisa a primeira etapa de operac¸a˜o. A variac¸a˜o da corrente is e´ nula e
a ondulac¸a˜o de fluxo depende da variac¸a˜o da corrente ip. A ondulac¸a˜o
relativa de fluxo φFB% e a ma´xima variac¸a˜o de corrente, para este caso,
sa˜o definidas nas equac¸o˜es (2.23) e (2.24), respectivamente.
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∆φFB% =
∆φFB(1)
〈φFB〉 =
∆ip(1)
IA
(2.23)
∆i% =
∆ip(1)
IA
(2.24)
Nos dois modos de operac¸a˜o, a ondulac¸a˜o relativa de fluxo e
a ma´xima variac¸a˜o relativa de corrente sa˜o iguais. Dessa forma, e´
poss´ıvel verificar o qua˜o grande e´ a ondulac¸a˜o relativa de fluxo apenas
observando a variac¸a˜o relativa de corrente is durante a segunda etapa
de operac¸a˜o no modo Buckp→s ou a corrente ip durante a primeira
etapa de operac¸a˜o no modo Boostp→s.
A tensa˜o sobre o enrolamento LFBs, durante a segunda etapa
de operac¸a˜o no modo Buckp→s, e´ igual a tensa˜o Es conforme e´ poss´ıvel
verificar na Figura 2.10. A derivada da corrente is e´, portanto, dada
por (2.25).
vFBs(2) = −Es
dis
dt
= − Es
LFBs
(2.25)
Aproximando-se a equac¸a˜o diferencial em (2.25) por uma equac¸a˜o
a diferenc¸as, obte´m-se a equac¸a˜o (2.26).
∆is(2)
∆t(2)
= − Es
LFBs
(2.26)
Isolando-se o termo LFBs em (2.26), obte´m-se a equac¸a˜o (2.27).
LFBs =
−Es∆t(2)
∆is(2)
(2.27)
A variac¸a˜o de corrente ∆is(2) e´ definida como uma parcela do
patamar de corrente IB , conforme apresentado em (2.28).
∆is(2) = −∆i%IB (2.28)
Este valor pode ser reescrito como (2.29), substituindo-se (2.17)
em (2.28).
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∆is(2) = −∆i% P
Es
1
2(1−D) (2.29)
Substituindo-se a equac¸a˜o (2.29) e o valor de ∆t(2), exibido na
Tabela 1, em (2.27), obte´m-se a equac¸a˜o (2.30).
LFBs =
(1−D)(1− 2D)
2
E2s
fs∆i%P
(2.30)
O valor normalizado da indutaˆncia LFBs e´ definido em (2.31).
L¯FBs =
LFBs(
E2s
fs∆i%P
)
L¯FBs =
(1−D)(1− 2D)
2
(2.31)
A relac¸a˜o transformac¸a˜o e´ determinada conforme a equac¸a˜o (2.32)
em func¸a˜o do ganho esta´tico e da raza˜o c´ıclica.
a = G
1−D
D
=
Es
Ep
1−D
D
(2.32)
O valor da indutaˆncia de LFBp em func¸a˜o da relac¸a˜o trans-
formac¸a˜o e da indutaˆncia de LFBs e´ dada por (2.33). Substituindo-se
(2.32) e (2.31) em (2.33), obte´m-se, em (2.34), a indutaˆncia do enrola-
mento LFBp.
LFBp =
LFBs
a2
(2.33)
LFBp =
D2(1− 2D)
2(1−D)
E2p
fs∆i%P
(2.34)
O valor normalizado da indutaˆncia do enrolamento LFBp e´ defi-
nido conforme a equac¸a˜o (2.35).
L¯FBp =
LFBp(
E2p
2fs∆i%P
)
L¯FBp =
D2(1− 2D)
1−D (2.35)
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Nos modos de operac¸a˜o Boostp→s e Bucks→p, a tensa˜o sobre
o enrolamento LFBs durante a primeira etapa de operac¸a˜o e´ igual a`
tensa˜o Ep conforme verificado atrave´s da Figura 2.7. A derivada da
corrente ip e´, portanto, dada por (2.36).
vFBp(1) = Ep
dip
dt
=
Ep
LFBp
(2.36)
Aproximando-se a equac¸a˜o diferencial em (2.36) por uma equac¸a˜o
a diferenc¸as, obte´m-se a equac¸a˜o (2.37).
∆ip(1)
∆t(1)
=
Ep
LFBp
(2.37)
Isolando-se o termo LFBp em (2.37), obte´m-se a equac¸a˜o (2.38).
LFBp =
Ep∆t(1)
∆ip(1)
(2.38)
A variac¸a˜o de corrente ∆ip(1) e´ definida como parcela do patamar
de corrente IA, conforme apresentado em (2.39).
∆ip(1) = ∆i%IA (2.39)
Este valor pode ser reescrito como (2.40) substituindo (2.16) em
(2.39).
∆ip(1) = ∆i%
P
Ep
1
2D
(2.40)
Substituindo-se a equac¸a˜o (2.40) e o valor de ∆t(1) para o modo
de operac¸a˜o Boostp→s, exibido na Tabela 1, em (2.38), obte´m-se a
equac¸a˜o (2.41).
LFBp =
(2D − 1)D
2
E2p
fs∆i%P
(2.41)
O valor normalizado da indutaˆncia LFBp e´ definido em (2.42).
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LFBp =
LFBp(
E2p
fs∆i%P
)
L¯FBp =
(2D − 1)D
2
(2.42)
O valor de indutaˆncia do enrolamento LFBs e´ calculado atrave´s
da substituic¸a˜o da equac¸a˜o (2.41) em (2.33). O resultado e´ apresentado
atrave´s da equac¸a˜o (2.43).
LFBs =
(1− 2D)(1−D)2
2D
E2s
fs∆i%P
(2.43)
O valor normalizado da indutaˆncia do enrolamento LFBs e´ defi-
nido conforme a equac¸a˜o (2.44).
L¯FBs =
(1− 2D)(1−D)2
2D
(2.44)
Os valores normalizados das indutaˆncias LFBp e LFBs para toda
faixa de raza˜o c´ıclica sa˜o apresentados nas equac¸o˜es (2.45) e (2.46),
respectivamente, e seus comportamentos sa˜o ilustrados na Figura 2.13.
L¯FBp =

D2(1− 2D)
2(1−D) para D < 0, 5
(2D − 1)D
2
para D > 0, 5
(2.45)
L¯FBs =

(1−D)(1− 2D)
2
para D < 0, 5
(2D − 1)(1−D)2
2D
para D > 0, 5
(2.46)
Observa-se, atrave´s do gra´fico, que a indutaˆncia dos enrolamen-
tos LFBp e LFBs apresentam seu valor mı´nimo para a raza˜o c´ıclica de
0,5. Portanto, se o conversor operar nesse ponto, a energia armazenada
no indutor acoplado sera´ mı´nima.
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Figura 2.13. Indutaˆncia normalizada dos enrolamentos LFBp e LFBs
em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica
2.2.5.3 Poteˆncia Processada pelo Indutor Acoplado
A energia processada pelo conversor e´ transferida do prima´rio
para o secunda´rio, ou vice-versa, atrave´s dos elementos magne´ticos.
Nesta subsec¸a˜o sera´ deduzida a expressa˜o que calcula a parcela da
poteˆncia que e´ transferida atrave´s do indutor acoplado normalizada
pela poteˆncia total transferida pelo conversor.
Durante uma etapa de operac¸a˜o, o indutor acoplado absorve
energia de uma fonte. Na etapa de operac¸a˜o seguinte, esta energia e´
transferida para a outra fonte. A energia e´ transferida ao indutor aco-
plado atrave´s de dois caminhos: enrolamento prima´rio e enrolamento
secunda´rio. Dependendo do modo de operac¸a˜o, um caminho e´ usado
para armazenar a energia e os dois sa˜o empregados para transferi-la.
Por exemplo, na primeira etapa de operac¸a˜o no modo Boostp→s, a ener-
gia e´ armazenada no indutor acoplado. Na segunda etapa de operac¸a˜o,
parte dessa energia e´ entregue a` fonte Es atrave´s do enrolamento LFBp
e a outra parte atrave´s do enrolamento LFBs. O contra´rio tambe´m
pode ocorrer. Na primeira etapa de operac¸a˜o do modo Buckp→s, a
energia e´ acumulada atrave´s dos dois enrolamentos mas e´ transferida
apenas pelo enrolamento secunda´rio na segunda etapa de operac¸a˜o. A
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energia transferida pelo enrolamento secunda´rio na primeira etapa de
operac¸a˜o prove´m do transformador Push-Pull enquanto que a energia
processada na segunda etapa de operac¸a˜o prove´m apenas da energia
armazenada no indutor acoplado. Portanto, a energia processada pelo
indutor acoplado e´ o balanc¸o destas duas parcelas. A energia me´dia
processada pelo indutor acoplado em meio per´ıodo de chaveamento,
poteˆncia me´dia processada, e´ definida na equac¸a˜o (2.47).
〈pFBs〉 = 2
Ts
∫ Ts
2
0
vFBsisdt (2.47)
A integral da equac¸a˜o (2.47) pode ser reescrita conforme (2.48)
desde que seja considerado que a tensa˜o sobre os enrolamentos na˜o
varia durante a etapa de operac¸a˜o e a corrente varia linearmente.
〈pFBs〉 = 2
Ts
2∑
n=1
vFBs(n)is(n)∆t(n) (2.48)
A poteˆncia me´dia processada pelo indutor acoplado sera´ dedu-
zida para os modos de operac¸a˜o Buckp→s e Boostp→s. Nos demais
modos o valor e´ o mesmo, contudo, com sinal contra´rio.
No modo de operac¸a˜o Buckp→s, a poteˆncia processada pelo in-
dutor acoplado e´ obtida substituindo os valores da Tabela 1 e equac¸a˜o
(2.5) em (2.48), sendo seu resultado apresentado em (2.49).
〈pFBs〉 = 2
Ts
[(
1− 2D
2D
Es
IB
2
DTs
)
+
(
−EsIB 1− 2D
2
Ts
)]
〈pFBs〉 = EsIB
[(
1− 2D
2
)
− (1− 2D)
]
〈pFBs〉 = −EsIB 1− 2D
2
(2.49)
Substituindo-se a equac¸a˜o (2.17) em (2.49), obte´m-se na equac¸a˜o
(2.50) a parcela de poteˆncia processada pelo indutor acoplado no modo
Buckp→s.
〈pFBs〉 = −P 1− 2D
2(1−D) (2.50)
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Ja´ no modo de operac¸a˜o Boostp→s, a expressa˜o e´ obtida a partir
da substituic¸a˜o dos valores da Tabela 1 e da equac¸a˜o (2.10) em (2.48).
O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (2.51).
〈pFBs〉 = 2
Ts
[(
1−D
D
Es0
2D − 1
2
Ts
)
+
(
1− 2D
2D
Es
IA
a
(1−D)Ts
)]
〈pFBs〉 = Es IA
a
[
1− 2D
2D
(1−D)Ts
]
(2.51)
A expressa˜o que determina a parcela de poteˆncia processada
pelo indutor acoplado no modo Boostp→s, equac¸a˜o (2.52), e´ obtida
substituindo-se a equac¸a˜o (2.18) em (2.51).
〈pFBs〉 = −P 1− 2D
2D
(2.52)
Portanto, agrupando as equac¸o˜es (2.50) e (2.52), obte´m-se em
(2.53) a expressa˜o que determina a parcela da poteˆncia total que e´
processada, exclusivamente, pelo indutor acoplado.
〈pFBs〉 =

−P 1− 2D
2(1−D) se D < 0, 5
−P 1− 2D
2D
se D > 0, 5
(2.53)
No caso do modo Buckp→s, o valor e´ negativo pois a energia
armazenado pelo enrolamento LFBs em uma etapa de operac¸a˜o e´ menor
do que a entregue por este na outra etapa de operac¸a˜o. Isso ocorre
devido a acumulac¸a˜o de energia ser realizada pelos dois enrolamentos do
indutor acoplado mas a descarga apenas pelo enrolamento secunda´rio.
No modo Boostp→s, o armazenamento de energia e´ realizado apenas
pelo enrolamento LFBp e a descarga por ambos enrolamentos. Logo, o
balanc¸o de energia do enrolamento secunda´rio sera´ positivo. Portanto,
o mais importante nesta relac¸a˜o e´ o valor absoluto e por essa raza˜o
apenas este sera´ referido a partir deste ponto. Na equac¸a˜o (2.54) e´
apresentado o valor da poteˆncia que e´ processada pelo indutor acoplado
normalizado pelo valor da poteˆncia total e, na Figura 2.14, ilustra-se
seu comportamento em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
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P¯FBs =
∣∣∣∣ 〈pFBs〉P
∣∣∣∣
P¯FB =

1− 2D
2(1−D) se D < 0, 5
2D − 1
2D
se D > 0, 5
(2.54)
Figura 2.14. Poteˆncia me´dia processada pelo indutor acoplado em
func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
Observa-se que a poteˆncia processada pelo indutor acoplado de-
pende exclusivamente da raza˜o c´ıclica e, para raza˜o c´ıclica de 50 %,
este valor sera´ nulo.
2.2.5.4 Conteu´do Harmoˆnico das Correntes do Lado Prima´rio e Se-
cunda´rio
As formas de onda das correntes do lado prima´rio e secunda´rio do
conversor sa˜o pulsadas, ou seja, ha´ componentes harmoˆnicas com mag-
nitude diferentes de zero. E´ interessante observar o comportamento
destes valores a fim de verificar a melhor regia˜o de operac¸a˜o. Ale´m
disto, e´ uma informac¸a˜o essencial no projeto do filtros para tais corren-
tes.
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Os valores da magnitude das componentes da corrente do lado
prima´rio sera˜o normalizadas em func¸a˜o do seu valor me´dio, portanto,
por simplificac¸a˜o, o valor me´dio da corrente, Ip[0], em cada modo de
operac¸a˜o sera´ recalculado a seguir.
Primeiramente no modo Buckp→s. A corrente ip apresenta dois
patamares, I e 0. A variac¸a˜o de corrente em uma etapa de operac¸a˜o
pode ser desprezada se for suficientemente reduzida. O valor da cor-
rente ip em func¸a˜o do tempo e´ descrita pela equac¸a˜o (2.55).
ip =
I se 0 < t < DTs0 se DTs < t < Ts
2
(2.55)
O valor me´dio Ip[0] pode ser determinado pela equac¸a˜o (2.56)
sendo n = 0. O valor e´ apresentado pela equac¸a˜o (2.57).
∣∣Ip[n]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 4Ts
∫ Ts
2
0
ipe
−jn 4piTs tdt
∣∣∣∣∣ (2.56)
∣∣Ip[0]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 2Ts
∫ DTs
0
ipdt
∣∣∣∣∣
∣∣Ip[0]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 2Ts
∫ DTs
0
ip(1)dt
∣∣∣∣∣∣∣Ip[0]∣∣ = ∣∣∣2It|DTs0 ∣∣∣
∣∣Ip[0]∣∣ = 2 |I|D (2.57)
Para n > 0, o mesmo procedimento e´ realizado. O resultado e´
obtido pela equac¸a˜o (2.58).
∣∣Ip[n]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 4Ts
∫ DTs
0
Ie−jn
4pi
Ts
tdt
∣∣∣∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ =
∣∣∣∣∣ I−jpine−jn 4piTs t
∣∣∣∣DTs
0
∣∣∣∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ = ∣∣∣∣ I−jpin (e−jn4piD − 1)
∣∣∣∣
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∣∣Ip[n]∣∣ = √2 |I|
pin
√
1− cos(n4piD) (2.58)
O valor normalizado da magnitude da componente harmoˆnica
n da corrente ip e´ obtido atrave´s da divisa˜o da equac¸a˜o (2.58) pela
equac¸a˜o (2.57). Seu valor e´ apresentado pela equac¸a˜o (2.59).
∣∣I¯p[n]∣∣ = ∣∣Ip[n]∣∣∣∣Ip[0]∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ = √1− cos(n4piD)√
2pinD
(2.59)
No modo Boostp→s, a corrente ip tambe´m apresenta dois pata-
mares, I e 2I. O valor da corrente ip em func¸a˜o do tempo e´ descrito
pela equac¸a˜o (2.60).
ip =

2I se 0 < t <
2D− 1
2
Ts
I se
2D− 1
2
Ts < t <
Ts
2
(2.60)
O valor Ip[0] e´ obtido resolvendo-se a integral em (2.56) para as
condic¸o˜es descritas em (2.60). Este valor e´ apresentado em (2.61).
∣∣Ip[0]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 2Ts
∫ DTs
0
ipdt
∣∣∣∣∣
∣∣Ip[0]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 2Ts
(∫ 2D−1
2 Ts
0
2Idt+
∫ Ts
2
2D−1
2 Ts
Idt
)∣∣∣∣∣
∣∣Ip[0]∣∣ = ∣∣∣∣4I 2D − 12 + 2I(1−D)
∣∣∣∣
∣∣Ip[0]∣∣ = 2 |I|D (2.61)
O ca´lculo para n > 0 e´ realizado atrave´s do mesmo procedimento.
O resultado e´ exposto em (2.62).
∣∣Ip[n]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 4Ts
∫ DTs
0
Ie−jn
4pi
Ts
tdt
∣∣∣∣∣
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∣∣Ip[n]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 4Ts
(∫ 2D−1
2 Ts
0
2Ie−jn
4pi
Ts
tdt+
∫ Ts
2
2D−1
2 Ts
Ie−jn
4pi
Ts
t
)∣∣∣∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ = ∣∣∣∣ I−jpin
(
2e−jn
4pi
Ts
t
∣∣∣ 2D−12 Ts
0
+ e−jn
4pi
Ts
t
∣∣∣Ts2
2D−1
2 Ts
)∣∣∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ = ∣∣∣∣ I−jpin (e−jn2pi(2D−1) − 1)
∣∣∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ = √2I
pin
√
1− cos(n4piD) (2.62)
Dividindo a equac¸a˜o (2.62) por (2.61), obte´m-se o valor norma-
lizado da magnitude da componente harmoˆnica n da corrente ip em
(2.63).
∣∣I¯p[n]∣∣ = ∣∣Ip[n]∣∣∣∣Ip[0]∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ = √1− cos(n4piD)√
2pinD
(2.63)
Verifica-se que ambas as equac¸o˜es, (2.59) e (2.63), sa˜o iguais.
Realizando-se o mesmo procedimento para a corrente is, obte´m-
se a equac¸a˜o (2.64).
∣∣Is[n]∣∣ = √1− cos(n4pi(1−D))√
2pin(1−D) (2.64)
Na Figura 2.15 e´ apresentado o comportamento das equac¸o˜es
(2.63) e (2.64) em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica para n = 1. Verifica-se que
o valor da magnitude das duas correntes e´ nulo para raza˜o c´ıclica de
50%. Isso ocorre para qualquer n.
2.2.6 Modelagem Dinaˆmica da Planta de Corrente
Nesta sec¸a˜o e´ determinada a func¸a˜o transfereˆncia do valor me´dio
quase instantaˆneo da corrente is em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica. Inicial-
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Figura 2.15. Magnitude da componente fundamental, 2fs, da corrente
do lado prima´rio e secunda´rio em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
mente determina-se a derivada do valor me´dio de uma varia´vel, apli-
cando a diferenciac¸a˜o em (2.13), assim, obte´m-se a equac¸a˜o (2.65).
d 〈x〉
dt
=
2
Ts
[(
dx(1)
dt
∆t(1) +
dx(2)
dt
∆t(2)
)
+
(
x(1)
d∆t(1)
dt
+ x(2)
d∆t(2)
dt
)]
d 〈x〉
dt
=
〈
dx
dt
〉
+
2
Ts
(
x(1)
d∆t(1)
dt
+ x(2)
d∆t(2)
dt
)
(2.65)
A soma dos intervalos de durac¸a˜o da primeira e segunda etapa de
operac¸a˜o segue a relac¸a˜o apresentada em (2.66) em todos os modos de
operac¸a˜o. Diferenciando esta equac¸a˜o obte´m-se a relac¸a˜o apresentada
em (2.67).
∆t(1) + ∆t(2) =
Ts
2
(2.66)
d∆t(1)
dt
+
d∆t(2)
dt
= 0
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d∆t(1)
dt
= −d∆t(2)
dt
(2.67)
Substituindo-se (2.67) em (2.65), obte´m-se a equac¸a˜o (2.68).
d 〈x〉
dt
=
〈
dx
dt
〉
+
2
Ts
d∆t(1)
dt
(
x(1) − x(2)
)
(2.68)
Para os casos em que x(1) e´ aproximadamente igual a` x(2), a sim-
plificac¸a˜o de (2.68) para (2.69) pode ser realizada. Portanto, a derivada
do valor me´dio quase instantaˆneo de uma varia´vel e´ aproximadamente
igual ao valor me´dio quase instantaˆneo da derivada desta varia´vel.
d 〈x〉
dt
=
〈
dx
dt
〉
(2.69)
Nos conversores Buck e Boost, ha´ a conservac¸a˜o da corrente entre
as etapas de operac¸a˜o pois a corrente e´ uma imagem do fluxo magne´tico
no nu´cleo do elemento magne´tico. No conversor estudado neste capi-
tulo, ha´ apenas a conservac¸a˜o de fluxo entre uma etapa de operac¸a˜o e
outra. Desta forma, antes de determinar a influeˆncia da raza˜o c´ıclica
sobre a corrente 〈is〉, e´ necessa´rio determinar sua influeˆncia sobre o
fluxo. O fluxo no enrolamento secunda´rio do indutor acoplado e´ dado
pela equac¸a˜o (2.70) se considerado coeficiente de acoplamento unita´rio.
O termo MFB representa a indutaˆncia mutua entre os dois enrolamen-
tos e apresenta a relac¸a˜o com a indutaˆncia LFBs conforme a (2.71)
descreve.
φFBs = MFBip + LFBsis (2.70)
MFB =
LFBs
a
(2.71)
Aplicando-se a operac¸a˜o valor me´dio quase instantaˆneo, descrita
em (2.13), em cada elemento da equac¸a˜o (2.70), obte´m-se a equac¸a˜o
(2.72).
〈φFBs〉 = MFB 〈ip〉+ LFBs 〈is〉 (2.72)
O valor me´dio quase instantaˆneo da poteˆncia do lado prima´rio,
〈pp〉, e do lado secunda´rio, 〈ps〉, sa˜o dados pela equac¸o˜es (2.73) e (2.74).
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〈pp〉 = Ep 〈ip〉 (2.73)
〈ps〉 = Es 〈is〉 (2.74)
A equac¸a˜o (2.75) pode ser escrita igualando-se as equac¸o˜es (2.73)
e (2.74) se considerado que o conversor e´ composto por elementos ideais
e que a energia armazenada no indutor acoplado e´ muito menor que a
processada pelo conversor.
〈ip〉 = Es
Ep
〈is〉 (2.75)
O termo EsEp pode ser substitu´ıdo pela expressa˜o que determina
o ganho esta´tico, descrita em (2.7) e (2.12), resultando em (2.76).
〈ip〉 = aD
1−D 〈is〉 (2.76)
Substituindo-se as equac¸o˜es (2.76) e (2.71) em (2.72), obte´m-se
a relac¸a˜o apresentada em (2.77).
〈φFBs〉 = LFBs
1−D 〈is〉 (2.77)
Diferenciando-se (2.77) e substituindo-se d〈φFBs〉dt por
〈
dφFBs
dt
〉
,
obte´m-se a equac¸a˜o (2.78).〈
dφFBs
dt
〉
=
LFBs
1−D
d 〈is〉
dt
(2.78)
Ale´m da equac¸a˜o (2.78), o valor me´dio quase instantaˆneo pode
ser calculado atrave´s da equac¸a˜o (2.13). Os valores da derivada do fluxo
e da durac¸a˜o de cada etapa de operac¸a˜o sa˜o apresentadas na Tabela 2.
Resolvendo-se a equac¸a˜o para os modos Buckp→s e Boostp→s,
obte´m-se a equac¸a˜o (2.79) para ambos os modos.〈
dφFBs
dt
〉
=
Es
D
d− Es (2.79)
Igualando-se (2.79) a` (2.78), obte´m-se a equac¸a˜o (2.80).
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Tabela 2. Derivada de fluxo do enrolamento secunda´rio do transforma-
dor Flyback para cada modo de operac¸a˜o e durac¸a˜o de cada etapa.
Grandeza
Modo de Operac¸a˜o
Buckp→s/ Boosts→p Boostp→s/ Bucks→p
∆t(1) dTs
2d− 1
2
Ts
∆t(2)
1− 2d
2
Ts (1− d)Ts
dφFBs(1)
dt
aEp − Es
2
1−D
D
Es
dφFBs(2)
dt
−Es aEp − Es
2
d 〈is〉
dt
=
1−D
LFBs
(
Es
D
d− Es
)
(2.80)
A raza˜o c´ıclica d pode ser escrita como a soma de dois valo-
res: uma constante e uma varia´vel de pequena amplitude, conforme
apresentado em (2.81).
d = D + ∆d (2.81)
Substituindo-se (2.81) em (2.80), obte´m-se (2.82). Aplicando a
transformada de Laplace na equac¸a˜o, obte´m-se a func¸a˜o transfereˆncia
do valor me´dio quase instantaˆneo da corrente is em func¸a˜o da raza˜o
c´ıclica em (2.83).
d 〈is〉
dt
=
1−D
D
Es
LFBs
∆d (2.82)
Is(s)
∆D(s)
=
1−D
D
Es
LFBs
1
s
(2.83)
Executando-se o mesmo procedimento, pode-se obter a func¸a˜o
transfereˆncia do valor me´dio da corrente do lado prima´rio em func¸a˜o
da raza˜o c´ıclica. O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (2.84).
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Ip(s)
∆D(s)
=
D
1−D
Ep
LFBp
1
s
(2.84)
Na obtenc¸a˜o desse modelo, o tempo morto entre os interrupto-
res do lado prima´rio e secunda´rio foi desprezado devido seu valor ser
muito pequeno com relac¸a˜o ao per´ıodo de chaveamento, no entanto,
a fim de verificar se sua existeˆncia realmente na˜o afeta a dinaˆmica
da corrente 〈ip〉 e 〈is〉, este modelo sera´ comparado com dados obti-
dos atrave´s de simulac¸a˜o nume´rica de modo a valida´-lo e definir seu
domı´nio de aplicac¸a˜o. A Tabela 3 apresenta as especificac¸o˜es do con-
versor empregado na simulac¸a˜o para obtenc¸a˜o dos dados a serem usados
na comparac¸a˜o.
Tabela 3. Especificac¸a˜o do conversor e condic¸o˜es de simulac¸a˜o.
Paraˆmetro Valor
Tensa˜o da Fonte do Lado Prima´rio 100 [V]
Tensa˜o da Fonte do Lado Secunda´rio 100 [V]
Indutaˆncia pro´pria do Indutor acoplado 50 [µH]
Frequeˆncia de Chaveamento 50 [kHz]
Relac¸a˜o de espiras 1
Raza˜o c´ıclica nominal 50 [%]
A Figura 2.16 ilustra o diagrama de bode do modelo obtido e
dos dados obtidos atrave´s da simulac¸a˜o nume´rica com e sem tempo
morto. No caso da simulac¸a˜o, o valor do tempo morto, quando ha´, e´
de 300 [ns]. Os resultados sa˜o obtidos somando um sinal senoidal de
amplitude 0,02 e frequeˆncia varia´vel ao sinal da raza˜o c´ıclica. Devido
a` caracter´ıstica integrativa da planta da corrente em relac¸a˜o a` raza˜o
c´ıclica, em vez de interligar duas fontes, foi usado no lado prima´rio
uma fonte de tensa˜o fixa e no lado secunda´rio uma carga resistiva com
um capacitor em paralelo. O valor da capacitaˆncia do capacitor e´ es-
colhido suficientemente elevado de tal maneira que distu´rbios causados
pela variac¸a˜o da raza˜o c´ıclica sejam impercept´ıveis na forma de onda
da tensa˜o sobre a carga aproximando-se, assim, das condic¸o˜es adota-
das na obtenc¸a˜o anal´ıtica do modelo dinaˆmico da corrente. O valor
da resisteˆncia da carga e´ ajustada de tal forma que o valor me´dio da
corrente 〈ip〉 seja de 10 [A]. Observa-se que as curvas da magnitude
dos sinais sa˜o muito semelhantes, no entanto, os dados adquiridos por
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simulac¸a˜o apresentam uma fase maior se comparada a` do modelo prin-
cipalmente para valores mais elevados de frequeˆncia. Esta discrepaˆncia
e´ causada devido a dinaˆmica na˜o modelada. Na deduc¸a˜o do modelo, foi
considerado que o valor me´dio quase-instantaˆneo em meio ciclo de cha-
veamento da poteˆncia da fonte Ep e´ igual ao da poteˆncia da fonte Es,
contudo o indutor acoplado absorve ou devolve energia dependendo da
variac¸a˜o da raza˜o c´ıclica e do sentido do fluxo de energia. No apeˆndice
A e´ deduzido um modelo considerando este fenoˆmeno. No restante da
comparac¸a˜o ainda sera´ considerado o modelo deduzido nesta sec¸a˜o pois
este apenas difere para frequeˆncias elevadas. Limitando a frequeˆncia
de cruzamento por zero do controlador de corrente abaixo de onde
Figura 2.16. Comparac¸a˜o dos diagramas de bode da corrente 〈ip〉 em
func¸a˜o da raza˜o c´ıclica com relac¸a˜o ao modelo obtido analiticamente,
dados obtidos por simulac¸a˜o com e sem o emprego de tempo morto
entre os interruptores.
No caso descrito e analisado anteriormente, o modelo dinaˆmico
foi validado para a condic¸a˜o em que o conversor transfere energia de
um lado do transformador para o outro, no entanto, sendo o conversor
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bidirecional, ha´ normalmente inversa˜o no fluxo de poteˆncia na pra´tica,
portanto, ha´ necessidade de validar o modelo tambe´m nessas condic¸o˜es.
Para tanto, sera˜o realizadas simulac¸o˜es do conversor operando com con-
trole da corrente 〈ip〉 em malha fechada durante a reversa˜o do sentido
do fluxo de energia. A fim de tornar a ana´lise o mais pro´ximo poss´ıvel
da pra´tica, o controlador empregado e´ um proporcional-integral imple-
mentado digitalmente cujos paraˆmetros foram definidos empiricamente.
A frequeˆncia de amostragem e´ igual a` frequeˆncia de chaveamento.
Figura 2.17. Comparac¸a˜o entre as formas de onda da corrente 〈ip〉 em
func¸a˜o da raza˜o c´ıclica Dp do modelo equivalente obtido analiticamente
e do circuito simulado para os casos com e sem tempo morto entre os
interruptores.
A Figura 2.17 ilustra a forma de onda da corrente 〈ip〉 e da
varia´vel de controle D adquiridas tanto na simulac¸a˜o do conversor
usando seu modelo equivalente analiticamente obtido quanto no com
seu circuito chaveado, ambos casos operando em malha fechada. Nos
gra´ficos da coluna da esquerda, na˜o ha´ tempo morto entre os sinais de
comando dos interruptores. Percebe-se nestes gra´ficos que as formas
de onda da corrente e da raza˜o c´ıclica do modelo equivalente sa˜o muito
semelhantes a`s formas de onda do circuito chaveado. Nos gra´ficos da
coluna da direita, o tempo morto e´ ajustado para 300 [ns]. Observa-
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se que neste caso, as formas de onda sa˜o semelhantes somente ate´ a
mudanc¸a de sinal da corrente 〈ip〉. Apo´s esse evento, tanto a forma
de onda da corrente 〈ip〉 quanto da raza˜o c´ıclica D do circuito chave-
ado diferem das formas de onda referente ao modelo equivalente. Isto
ocorre devido a` raza˜o c´ıclica ajustada no modulador e a raza˜o c´ıclica
do interruptor na˜o serem iguais.
A raza˜o c´ıclica ajustada no modulador determina apenas a relac¸a˜o
entre o intervalo em que o sinal de comando do interruptor esta´ ativo
e o per´ıodo de chaveamento. A raza˜o c´ıclica do interruptor, relac¸a˜o
entre o intervalo cujo interruptor conduz e o per´ıodo de chaveamento,
e´ composta por duas parcelas: a raza˜o c´ıclica ajustada no modulador
e uma outra parcela, referente ao tempo morto, dependente do sentido
da corrente que circula pelo interruptor. Por exemplo, considerando
o emprego de interruptores formados por um transistor do tipo IGBT
com diodo em anti-paralelo. Se o sentido da corrente no indutor LFBp
for positivo, esta circulara´ pelos transistores do lado prima´rio apenas
se o comando no gatilho destes interruptores estiver ativo. No caso em
que o sentido da corrente for negativo, esta circulara´ pelos diodos dos
interruptores, na˜o importando se o sinal de comando desses interrupto-
res estiver ativo ou na˜o. Na verdade, um diodo do interruptor do lado
prima´rio ira´ bloquear apenas quando o interruptor do lado secunda´rio,
cujo sinal de comando e´ complementar ao do seu interruptor, entrar
em conduc¸a˜o, ou seja, a raza˜o c´ıclica estabelecida nos interruptores do
lado prima´rio e´ controlada pela raza˜o c´ıclica dos interruptores do lado
secunda´rio. Portanto, as correntes 〈ip〉 e 〈is〉, na realidade, sa˜o contro-
ladas pela raza˜o c´ıclica dos interruptores do lado prima´rio apenas se
estas correntes forem positivas e, no caso de serem negativas, estas sa˜o
controladas efetivamente pela raza˜o c´ıclica dos interruptores do lado
secunda´rio.
A Figura 2.18 ilustra as formas de onda da corrente 〈ip〉, da
raza˜o c´ıclica definida pelo controlador e a raza˜o c´ıclica real do inter-
ruptor durante a inversa˜o do sentido do fluxo de poteˆncia do conversor
para os casos com e sem tempo morto. Nos gra´ficos da coluna da es-
querda na˜o ha´ tempo morto entre os interruptores. Percebe-se que
neste caso, a raza˜o c´ıclica definida pelo controlador e a realmente es-
tabelecida sa˜o muito pro´ximas. Nos gra´ficos da coluna da direita ha´
tempo morto entre os interruptores e observa-se que a raza˜o c´ıclica de-
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finida pelo controlador e a raza˜o c´ıclica real sa˜o semelhantes apenas ate´
a transic¸a˜o da corrente 〈ip〉 por zero. Imediatamente apo´s este instante,
a parcela referente ao tempo morto e´ adicionada a` raza˜o c´ıclica real dos
interruptores lado prima´rio.
Figura 2.18. Comparac¸a˜o entre as formas de onda da corrente 〈ip〉, da
raza˜o c´ıclica Dp definida pelo controle e a realmente imposta para os
casos com e sem tempo morto entre os interruptores.
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2.3 Ana´lise voltada ao dimensionamento
Neste cap´ıtulo sera˜o determinados os esforc¸os de corrente, fluxo
magne´tico e tensa˜o sobre os elementos a fim de especifica´-los ou projeta´-
los. Para isso, e´ necessa´rio determinar os valores de tensa˜o e corrente
em cada componente, semicondutores e magne´ticos, em cada etapa de
operac¸a˜o e em todos os modos de operac¸a˜o. Tal procedimento sera´
realizado nas sec¸o˜es 2.3.1 e 2.3.2 e os ca´lculos dos esforc¸os nos semi-
condutores e elementos magne´ticos sera˜o apresentados nas sec¸o˜es 2.3.5
e 2.3.8, respectivamente.
2.3.1 Determinac¸a˜o dos Patamares de Corrente
A determinac¸a˜o dos valores dos patamares de corrente IA e IB
ja´ foi realizada na subsec¸a˜o 2.2.5.1. Nesta sec¸a˜o, estes valores sera˜o
apenas reapresentados. Os valores nos modos de operac¸a˜o Bucks→p e
Boosts→p sa˜o respectivamente os mesmos que nos modos Boostp→s e
Buckp→s com sinal oposto.
Os valores dos patamares de corrente IA e IB sa˜o dados pelas
equac¸o˜es (2.85) e (2.86). A Figura 2.19 apresenta as formas de onda
das correntes nos enrolamentos do indutor acoplado, LFBp e LFBs,
indicadas como ip e is e nos interruptores Tp1 e Ts1 que sa˜o as mesmas
correntes que circulam nos enrolamento prima´rio LPPp1 e enrolamento
secunda´rio LPPs1 do transformador Push-Pull, respectivamente, para
o modo de operac¸a˜o Buckp→s e, a Figura 2.20, realiza o mesmo para o
modo Boostp→s.
IA =
P
Ep
1
D
(2.85)
IB =
P
Es
1
1−D (2.86)
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Figura 2.19. Formas de onda de corrente do conversor no modo de
operac¸a˜o Buckp→s.
Figura 2.20. Formas de onda de corrente do conversor no modo de
operac¸a˜o Boostp→s.
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2.3.2 Determinac¸a˜o dos Patamares de Tensa˜o
O sistema de equac¸o˜es (2.87) e´ obtido atrave´s da aplicac¸a˜o da
segunda lei de Kirchhoff nas malhas indicadas no circuito ele´trico do
conversor, apresentado pela Figura 2.21, e o sistema de equac¸o˜es (2.88),
atrave´s da relac¸a˜o transformac¸a˜o entre os enrolamentos do transforma-
dor Push-Pull e do indutor acoplado.
Figura 2.21. Circuito ele´trico do conversor proposto com convenc¸o˜es
das polaridades das tenso˜es.
A : Ep − vFBp − vPPp1 − vTp1 = 0
B : Ep − vFBp + vPPp2 − vTp2 = 0
C : vTs2 − vPPs2 − vFBs − Es = 0
D : vTs1 + vPPs1 − vFBs − Es = 0
(2.87)
vFBs = avFBp
vPPs1 = avPPp1
vPPp1 = vPPp2
vPPs1 = vPPs2
(2.88)
No total, ha´ oito equac¸o˜es e dez inco´gnitas, portanto, sa˜o ne-
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cessa´rias mais duas condic¸o˜es linearmente independentes para que o
sistema seja determina´vel. Os interruptores, quando comandados a
conduzir, comportam-se como um curto-circuito, portanto, a tensa˜o
aplicada sobre esses e´ nula. Desta forma, e´ obtido o sistema de equac¸o˜es
(2.89). A varia´vel gxy representa o sinal de comando do interruptor Txy
e deve ser atribu´ıdo o valor zero quando o interruptor esta´ comandado
a bloquear ou um no caso do interruptor esta´ comandado a conduzir.
gp1vTp1 = 0
gp2vTp2 = 0
!gp1vTs2 = 0
!gp2vTs1 = 0
(2.89)
Independendo do valor dos sinais de comando, duas das equac¸o˜es
na˜o acrescentaram informac¸a˜o para resoluc¸a˜o do sistema. Por exemplo,
se o sinal gTp1 for um, a varia´vel vTp1 sera´ nula, no entanto, se gTp1 for
zero, vTp1 permanecera´ indeterminada. Contudo, somando a primeira
equac¸a˜o a` terceira e a segunda equac¸a˜o a` quarta, obte´m-se o sistema
de equac¸o˜es (2.90). Cada uma dessas equac¸o˜es sempre atribuira´ zero a
uma das varia´veis.
gp1vTp1+!gp1vTs2 = 0
gp2vTp2+!gp2vTs1 = 0
(2.90)
Um sistema linear e´ criado atrave´s dos sistemas de equac¸o˜es
(2.87), (2.88) e (2.90), conforme apresentado na equac¸a˜o (2.91).
A · x = b (2.91)
Os valores de A, x e b sa˜o dados nas equac¸o˜es (C.7), (2.93) e
(2.94), respectivamente.
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A =

1 0 1 0 0 0 1 0 0 0
1 0 0 −1 0 0 0 1 0 0
0 −1 0 0 0 1 0 0 1 0
0 −1 0 0 0 −1 0 0 0 1
a −1 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 1 −1 0 0 0 0 0 0
0 0 a −1 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 1 −1 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 gp1 0 0 !gp1
0 0 0 0 0 0 0 gp2 !gp2 0

(2.92)
x = [vFBp vFBs vPPp1 vPPp2 vPPs1 · · ·
· · · vPPs2 vTp1 vTp2 vTs1 vTs2 ]t (2.93)
b =
[
Ep Ep Es Es 0 0 0 0 0 0
]t
(2.94)
2.3.3 Modo Buckp→s
A Tabela 4 apresenta os valores dos sinais de comando dos in-
terruptores do lado prima´rio para cada etapa de operac¸a˜o do conversor
no modo Buckp→s.
Tabela 4. Sinais de comando dos interruptores em func¸a˜o da etapa de
operac¸a˜o no modo Buckp→s.
Etapa
Sinal de Comando Primeira Segunda Terceira Quarta
gp1 1 0 0 0
gp2 0 0 1 0
Nas Tabelas 5 e 6 sa˜o apresentados respectivamente os valores
das tenso˜es sobre cada enrolamento dos transformadores e sobre os
semicondutores quando o conversor opera no modo Buckp→s.
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Tabela 5. Tensa˜o sobre os enrolamentos dos transformadores com con-
versor operando no modo Buckp→s.
Etapa vFBp vFBs vPPp1 vPPs1
de operac¸a˜o vPPp2 vPPs2
Primeira
aEp−Es
2a
aEp−Es
2 −aEp+Es2a −aEp+Es2
Segunda −Esa −Es 0 0
Terceira
Es−aEp
2a
Es−aEp
2 −aEp+Es2a −aEp+Es2
Quarta −Esa −Es 0 0
Tabela 6. Tensa˜o sobre os semicondutores com conversor operando no
modo Buckp→s.
Etapa vTp1 vTp2 vTs1 vTs2
Primeira 0
aEp+Es
a 0 aEp + Es
Segunda
aEp+Es
a
aEp+Es
a 0 0
Terceira
aEp+Es
a 0 aEp + Es 0
Quarta
aEp+Es
a
aEp+Es
a 0 0
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2.3.4 Modo Boostp→s
A Tabela 7 apresenta os valores dos sinais de comando dos in-
terruptores do lado prima´rio para cada etapa de operac¸a˜o do conversor
no modo Boostp→s.
Tabela 7. Sinas de Comando dos interruptores em func¸a˜o da etapa de
operac¸a˜o no modo Boostp→s.
Etapa
Sinal de Comando Primeira Segunda Terceira Quarta
gp1 1 1 1 0
gp2 1 0 1 1
Nas Tabelas 8 e 9 sa˜o respectivamente apresentados os valores
das tenso˜es sobre cada enrolamento dos transformadores e sobre os
semicondutores quando o conversor opera no modo Boostp→s.
Tabela 8. Tensa˜o sobre os enrolamentos dos transformadores com con-
versor operando no modo Boostp→s.
Etapa vFBp vFBs vPPp1 vPPs1
de operac¸a˜o vPPp2 vPPs2
Primeira Ep aEp 0 0
Segunda
aEp−Es
2a
aEp−Es
2
aEp+Es
2a
aEp+Es
2
Terceira Ep aEp 0 0
Quarta
aEp−Es
2a
aEp−Es
2
−aEp+Es
2a
−aEp−Es
2
2.3.5 Dimensionamento dos Semicondutores
Os esforc¸os nos semicondutores sa˜o divididos em duas categorias:
valor eficaz da corrente e valor ma´ximo de tensa˜o sobre o elemento. Em
ambos os casos, sera˜o determinadas as expresso˜es que relacionam esses
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Tabela 9. Tensa˜o sobre os semicondutores com conversor operando no
modo Boostp→s.
Etapa vTp1 vTp2 vTs1 vTs2
Primeira 0 0 aEp + Es aEp + Es
Segunda 0
aEp+Es
a 0 aEp + Es
Terceira 0 0 aEp + Es aEp + Es
Quarta
aEp+Es
a 0 aEp + Es 0
esforc¸os a` raza˜o c´ıclica. Essas expresso˜es sera˜o normalizadas por espe-
cificac¸o˜es do conversor tais como tensa˜o da fonte prima´ria e poteˆncia
nominal.
2.3.6 Esforc¸os de Corrente
A Tabela 10 apresenta os valores dos patamares de corrente nos
semicondutores para todas as etapas nos modos Buckp→s e Boostp→s.
Tabela 10. Patamares de corrente nos semicondutores e durac¸a˜o das
etapa de operac¸a˜o.
Modo Grandeza
Etapa de operac¸a˜o
Primeira Segunda Terceira Quarta
Buckp→s
iTp1 a
IA
2 0 0 0
iTs1
IA
2 IA 0
IA
2
∆t DTs
1−2D
2 Ts DTs
1−2D
2 Ts
Boostp→s
iTp1 IB
IB
2 IB 0
iTs1 0
IB
2a 0 0
∆t 2D−12 Ts (1−D)Ts 2D−12 Ts (1−D)Ts
A equac¸a˜o (2.95) determina o valor eficaz no interruptor y do
lado x em um per´ıodo de chaveamento.
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ITxy ef =
√
1
Ts
∫ Ts
0
iTp1
2dt (2.95)
Considerando-se que a variac¸a˜o de corrente durante cada etapa
de operac¸a˜o e´ muito menor que o valor me´dio, o valor eficaz da corrente
pode ser calculado substituindo-se os valores da Tabela 10 na equac¸a˜o
(2.95) para todos os interruptores. Os valores dos patamares IA e IB
sa˜o relembrados pelas equac¸o˜es (2.96) e (2.97).
IA =
P
Ep
1
D
(2.96)
IB =
P
Es
1
1−D (2.97)
O valor eficaz da corrente nos interruptores do lado prima´rio,
operando no modo Buckp→s e Boostp→s, e´ dado pelas equac¸o˜es (2.98)
e (2.99), respectivamente.
ITpy ef =
√
1
Ts
∫ Ts
0
iTp1
2dt
ITpy ef =
√
1
Ts
∫ DTs
0
(aIA)
2
dt
ITpy ef =
√
DaIA
ITpy ef =
√
D
P
2DEp
ITpy ef =
P
Ep
1
2
√
D
(2.98)
ITpy ef =
√
1
Ts
∫ Ts
0
iTp1
2dt
ITpy ef =
√
1
Ts
∫ Ts
0
iTp1
2dt
ITpy ef =
√
1
Ts
∫ DTs
0
(IA)
2
dt
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ITpy ef =
√
DIA
ITpy =
P
Ep
1
2
√
D
(2.99)
Em ambos os modos, as expresso˜es que definem o valor eficaz sa˜o
as mesmas. Dividindo-se a equac¸a˜o (2.99) pelo valor me´dio da corrente
do lado prima´rio, dada por (2.100), obte´m-se em (2.101) o valor eficaz
normalizado da corrente nos interruptores do lado prima´rio.
〈ip〉 = P
Ep
(2.100)
I¯Tpy =
1
2
√
D
(2.101)
O mesmo procedimento e´ realizado para os interruptores do lado
secunda´rio. O valor eficaz da corrente nos interruptores do lado se-
cunda´rio e´ dado pela equac¸a˜o (2.102). Dividindo este valor pelo valor
me´dio da corrente no lado secunda´rio, dado por (2.103), obte´m-se na
equac¸a˜o (2.104) o valor eficaz da corrente nos interruptores Ts1 e Ts2
normalizado.
ITsy ef =
P
Es
1
2
√
1−D (2.102)
〈is〉 = P
Es
(2.103)
I¯Tsy ef =
1
2
√
1−D (2.104)
A Figura 2.22 apresenta o valor eficaz normalizado da corrente
nos interruptores em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica. Verifica-se que para raza˜o
c´ıclica nula ou unita´ria, o valor eficaz normalizado dos interruptores de
um dos lados e´ minimizado, enquanto o outro tende ao infinito. No
entanto, para raza˜o c´ıclica de 50 %, os valores normalizados sa˜o iguais.
Portanto, ao restringir a faixa de operac¸a˜o da raza˜o c´ıclica entorno
desse valor, os esforc¸os de corrente sera˜o minimizados, na˜o do ponto de
vista de cada componente mas do conjunto.
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Figura 2.22. Valor eficaz normalizado da corrente nos semicondutores
em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
2.3.7 Esforc¸os de Tensa˜o
Verifica-se, atrave´s das Tabelas 6 e 9, que os valores ma´ximos
de tensa˜o sobre os interruptores do lado prima´rio e secunda´rio sa˜o a
soma da tensa˜o da fonte de seu lado e a tensa˜o da fonte do outro lado
referenciado ao seu lado, conforme apresentado nas equac¸o˜es (2.105) e
(2.106), respectivamente.
VTpy max =
aEp + Es
a
(2.105)
VTsy max = aEp + Es (2.106)
Reescrevendo o valor Es em (2.105) em func¸a˜o de Ep e o valor
de Ep em (2.106) em func¸a˜o de Es atrave´s do emprego da expressa˜o
do ganho esta´tico, equac¸a˜o (2.12), obte´m-se o valor ma´ximo sobre os
interruptores do lado prima´rio e secunda´rio em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica
respectivamente em (2.107) e (2.108).
VTpy max(D) = Ep
1
1−D (2.107)
100 Conversor empregando grampeamento passivo
VTsy max(D) = Es
1
D
(2.108)
Normalizando a equac¸a˜o (2.107) em func¸a˜o do valor Ep e a
equac¸a˜o (2.108) em func¸a˜o do valor Es, obteˆm-se as equac¸o˜es (2.109)
e (2.110) que representam o valor ma´ximo de tensa˜o sobre os interrup-
tores do lado prima´rio e secunda´rio normalizado, respectivamente.
V¯Tpy max(D) =
1
1−D (2.109)
V¯Tsy max(D) =
1
D
(2.110)
A Figura 2.23 descreve o comportamento destes valores em func¸a˜o
da raza˜o c´ıclica. Por meio desta figura, verifica-se que conforme o valor
da raza˜o c´ıclica aproxima-se de um dos limites da sua faixa de operac¸a˜o,
a tensa˜o sobre os interruptores de um dos lados diminui, contudo, o va-
lor da tensa˜o do outro aumenta. Entretanto, para raza˜o c´ıclica de 50 %,
o valor da tensa˜o sobre os interruptores em ambos os lados sera´ apenas
o dobro do valor da tensa˜o da fonte do seu lado, 2Ep para os do lado
prima´rio e 2Es para os do secunda´rio. Portanto, se restringir a raza˜o
c´ıclica para uma faixa entorno de 50 %, o valor ma´ximo da tensa˜o sobre
os interruptores sera´ minimizado da mesma forma que seus esforc¸os de
corrente o foram.
2.3.8 Dimensionamento dos Componentes Magne´ticos
Nesta sec¸a˜o sera´ apresentado o dimensionamento dos compo-
nentes magne´ticos. Para cada circuito, inicialmente sera˜o calculados
os esforc¸os de corrente e, em seguida, o produto de a´reas AeAw. Na
Figura 2.24 sa˜o indicadas as grandezas Ae e Aw em nu´cleo do tipo E.
2.3.9 Indutor Acoplado
Os valores eficazes das correntes nos enrolamentos do indutor
acoplado sa˜o calculados a partir da equac¸a˜o (2.111).
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Figura 2.23. Valor ma´ximo normalizado da tensa˜o sobre os interrupto-
res em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
Figura 2.24. Descric¸a˜o das dimenso˜es de um nu´cleo magne´tico.
Ix ef =
√
2
Ts
∫ Ts
2
0
ix
2dt (2.111)
Os valores eficazes das correntes dos lados prima´rio e secunda´rio
sa˜o obtidos nas equac¸o˜es (2.112) e (2.113) substituindo os valores dos
patamares de corrente nos enrolamentos indicados na Figura 2.19, para
o modo Buckp→s, e na Figura 2.20, para o modo Boostp→s, na equac¸a˜o
(2.111).
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Ip ef =

P
Ep
1√
2D
para D < 0, 5
P
Ep
√
6D − 2
2D
para D > 0, 5
(2.112)
Is ef =

P
Es
√
4− 6D
2(1−D) para D < 0, 5
P
Es
1√
2(1−D) para D > 0, 5
(2.113)
Os valores eficazes normalizados das correntes dos lados prima´rio
e secunda´rio sa˜o obtidos dividindo a equac¸a˜o (2.112) pelo valor me´dio
〈ip〉 e a equac¸a˜o (2.113) por 〈is〉, respectivamente. Os resultados sa˜o
apresentados nas equac¸o˜es (2.114) e (2.115) e seu comportamento apre-
sentado pela Figura 2.25.
I¯p ef =

1√
2D
para D < 0, 5
√
6D − 2
2D
para D > 0, 5
(2.114)
I¯s ef =

√
4− 6D
2(1−D) para D < 0, 5
1√
2(1−D) para D > 0, 5
(2.115)
Observa-se que para raza˜o c´ıclica de 0,5, o valor eficaz das cor-
rentes nos enrolamentos do indutor acoplado sa˜o mı´nimos para uma
dada especificac¸a˜o de poteˆncia e de tenso˜es das fontes do lado prima´rio
e secunda´rio.
O valor da a´rea AwFB , dado pela equac¸a˜o (2.116), deve ser sufi-
cientemente extenso para acomodar NFBp condutores do enrolamento
do lado prima´rio e NFBs do lado secunda´rio com uma densidade de
corrente JFB e coeficiente de acomodac¸a˜o kwFB .
JFBkwFBAw FB = NFBpIp ef +NFBsIs ef
Aw FB =
NFBpIp ef +NFBsIs ef
kwFBJFB
(2.116)
Considerando que o nu´mero de espiras do lado secunda´rio do
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Figura 2.25. Valor eficaz normalizado das correntes nos enrolamentos
do indutor acoplado.
indutor acoplado segue a relac¸a˜o apresentada na expressa˜o (2.117), a
equac¸a˜o (2.116) pode ser reescrita conforme a equac¸a˜o (2.118).
NFBs = aNFBp (2.117)
Aw FB = NFBp
Ip ef + aIs ef
kwFBJFB
(2.118)
O valor da a´rea AeFB deve ser suficientemente elevado para que
o fluxo no nu´cleo na˜o force o material a operar na saturac¸a˜o. O fluxo
no nu´cleo do indutor acoplado e´ dado pela equac¸a˜o (2.119) e seu valor
ma´ximo por (2.120).
NFBpφFB = LFBpip +MFBis (2.119)
NFBpφFB max = max (LFBpip +MFBis) (2.120)
O valor ma´ximo do fluxo no material pode ser reescrito em func¸a˜o
do valor ma´ximo da densidade de campo magne´tico e da a´rea AeFB ,
conforme a equac¸a˜o (2.121).
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φFB max = BFB maxAeFB (2.121)
Substituindo-se a equac¸a˜o (2.121) em (2.120) e isolando-se o
termo AeFB , obte´m-se a equac¸a˜o (2.122).
NFBpBFB maxAeFB = max (LFBpip +MFBis)
AeFB =
max (LFBpip +MFBis)
NFBpBFB
(2.122)
O valor da indutaˆncia mu´tua MFB e´ dada pela relac¸a˜o apre-
sentada por (2.123). Substituindo-se esta relac¸a˜o na equac¸a˜o (2.122),
obtem-se (2.124).
MFB = LFBpa (2.123)
AeFB =
1
NFBp
LFBp
max (ip + ais)
BFB
(2.124)
O termo (ip + ais) reflete o comportamento do fluxo no nu´cleo.
Este valor pode ser considerado constante se a variac¸a˜o de fluxo no in-
tervalo da etapa de operac¸a˜o for desprez´ıvel comparada ao valor me´dio,
portanto, para qualquer instante, a soma das correntes ip e is corres-
ponde ao valor ma´ximo. No entanto, a fim de evidenciar graficamente
estes valores de ip e is, sera´ escolhida uma etapa de operac¸a˜o especi-
fica para cada modo: segunda etapa de operac¸a˜o no modo Buckp→s
e primeira etapa no modo Boostp→s. Nessas etapas, apenas uma das
correntes tem valor nulo, enquanto o valor da outra e´ igual ao valor de
um dos patamares de corrente, IA ou IB . Atrave´s das Figuras 2.19 e
2.20, verifica-se que nestas etapas, ip e´ igual a IB , modo Boostp→s, e is
e´ a IA, modo Buckp→s. Efetuando-se estas considerac¸o˜es na equac¸a˜o
(2.124), obte´m-se o valor necessa´rio da a´rea AeFB na equac¸a˜o (2.125).
AeFB =

1
NFBp
LFBp
aIA
BFB
para D < 0, 5
1
NFBp
LFBp
IB
BFB
para D > 0, 5
(2.125)
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Realizando-se o produto das equac¸o˜es (2.118) e (2.125), obtem-se
o produto de a´reas do nu´cleo do indutor acoplado AeAwFB na equac¸a˜o
(2.126).
AeAwFB =

LFBp
aIA(Ip ef + aIs ef )
BFBkwFBJFB
para D < 0, 5
LFBp
IB(Ip ef + aIs ef )
BFBkwFBJFB
para D > 0, 5
(2.126)
Apo´s escolhido um nu´cleo, determina-se o nu´mero de espiras do
lado prima´rio NFBp, atrave´s da equac¸a˜o (2.127), e do lado secunda´rio
NFBs, atrave´s da equac¸a˜o (2.117).
NFBp =
2lFBLFBp
µ0AeFB
(2.127)
O valor ma´ximo do raio da sec¸a˜o transversal dos condutores na˜o
deve exceder o valor determinado pela equac¸a˜o (2.128).
δFB =
0, 075√
2fs
[m] (2.128)
2.3.10 Transformador Push-Pull
Os valores eficazes das correntes nos enrolamentos do transfor-
mador Push-Pull, IPPpy ef e IPPsy ef , sa˜o os mesmos que nos interrup-
tores, ITpy ef e ITsy ef .
A a´rea AwPP , dada pela equac¸a˜o (2.129), deve ser suficiente-
mente extensa para acomodar 2NPPp espiras do condutor que compo˜em
os enrolamentos prima´rios e 2NPPs espiras que compo˜em os enrola-
mentos secunda´rios com densidade de corrente JPP e coeficiente de
acomodac¸a˜o kwPP .
JPP kwPPAwPP = 2NPPpIPPpy ef + 2NPPsIPPsy ef (2.129)
Isolando-se o termo AwPP e considerando-se a relac¸a˜o de trans-
formac¸a˜o a, nu´mero de espiras do secunda´rio pelo prima´rio, a equac¸a˜o
(2.129) pode ser reescrita como (2.130).
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AwPP = NPPp
2 (IPPpy ef + aIPPsy ef )
JPP kPP
(2.130)
O valor da a´rea AePP , dado pela equac¸a˜o (2.131), deve ser su-
ficientemente grande de forma que a variac¸a˜o da densidade de fluxo
magne´tico seja adequada.
∆φPPp1 = NPPp∆BPPAePP
AePP =
∆φPPp1
NPPp∆BPP
(2.131)
A variac¸a˜o de fluxo no enrolamento prima´rio e´ calculada pela
equac¸a˜o (2.132).
∆φPPp1 =
∫ Ts/2
0
vPPp1dt (2.132)
Substituindo-se os valores de tensa˜o sobre os enrolamentos apre-
sentados nas Tabelas 5 e 8 na equac¸a˜o (2.132) e empregando-se a ex-
pressa˜o do ganho esta´tico para reescrever Es em func¸a˜o de Ep, obte´m-
se na equac¸a˜o (2.133) a variac¸a˜o de fluxo do enrolamento prima´rio em
func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
∆φPPp1 =

D
1−D
Ep
2fs
para D < 0, 5
Ep
2fs
para D > 0, 5
(2.133)
O valor da a´rea AePP e´ obtido na equac¸a˜o (2.134) substituindo
(2.133) em (2.131)
AePP =

1
NPPp
D
1−D
Ep
2fs∆BPP
para D < 0, 5
1
NPPp
Ep
2fs∆BPP
para D > 0, 5
(2.134)
O produto de a´reas AeAwPP e´ obtido multiplicando as equac¸o˜es
(2.130) e (2.134). O resultado e´ dado pela equac¸a˜o (2.135).
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AeAwPP =

D
1−D
(IPPpy ef + aIPPsy ef )Ep
fs∆BPPJPP kPP
para D < 0, 5
(IPPpy ef + aIPPsy ef )Ep
fs∆BPPJPP kPP
para D > 0, 5
(2.135)
Apo´s escolhido um nu´cleo, o nu´mero de espiras dos enrolamentos
do lado prima´rio NPPp e´ calculado atrave´s da equac¸a˜o (2.136) e do lado
secunda´rio por (2.137).
NPPp =
∆ΦPPpy
AePP∆BPP
(2.136)
NPPs = aNPPp (2.137)
O valor do raio da sec¸a˜o transversal dos condutores na˜o deve
exceder o valor calculado atrave´s da equac¸a˜o (2.138).
δPP =
0, 075√
fs
[m] (2.138)
2.3.11 Circuito de Grampeamento
A influeˆncia das indutaˆncias de dispersa˜o do transformador e do
indutor acoplado e das indutaˆncias parasitas na˜o foram levadas em con-
siderac¸a˜o na descric¸a˜o das etapas de operac¸a˜o do conversor. Durante
o bloqueio de um dos interruptores, as correntes nessas indutaˆncias
na˜o tera˜o um caminho para circular e isto gerara´ sobretenso˜es sobre
os interruptores que a comutaram. Para evitar isso, o emprego de um
circuito grampeador e´ necessa´rio. Dentre os tipos existentes, optou-
se por um grampeador semi-regenerativo devido sua simplicidade de
ajuste e por regenerar uma parcela da energia. A topologia do conver-
sor e´ apresentada na Figura 2.26 com o circuito grampeador realc¸ado
em cinza.
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Figura 2.26. Topologia proposta com grampeamento semirregenerativo.
2.4 Metodologia e Exemplo de Projeto
Neste cap´ıtulo sera´ apresentada a metodologia empregada para
dimensionar o esta´gio de poteˆncia de proto´tipo e o projeto do seu com-
pensador de corrente me´dia. Um exemplo de projeto de um proto´tipo
tambe´m sera´ apresentado usando esta metodologia. Por fim, sera˜o
apresentados resultados obtidos por simulac¸a˜o do exemplo de projeto
operando com controle em malha fechada do valor me´dio da corrente
interligando duas fontes de tensa˜o com referenciais distintos.
2.4.1 Ca´lculos Preliminares
Antes de realizar o dimensionamento propriamente dito dos com-
ponentes, e´ necessa´rio determinar algumas grandezas como relac¸a˜o en-
tre espiras dos enrolamentos dos circuitos magne´ticos, valor nominal da
raza˜o c´ıclica Dpo e outras mais que devem ser conhecidas para executar
a metodologia proposta.
O ganho esta´tico do conversor e´ definido atrave´s das especi-
ficac¸o˜es de tensa˜o da fonte do lado secunda´rio Es e do lado prima´rio
Ep e, portanto, o valor da raza˜o c´ıclica e da relac¸a˜o entre espiras de-
vem ser ajustados de forma a estabelecer este ganho. Na sec¸a˜o 2.3 foi
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verificado que os esforc¸os de tensa˜o e corrente nos componentes sa˜o mi-
nimizados para raza˜o c´ıclica de 50%, portanto, a raza˜o c´ıclica nominal,
Dpo, sera´ ajustada para este valor a fim de aproveitar estes benef´ıcios.
Desta forma, a relac¸a˜o de transformac¸a˜o a e´ determinada conforme
apresentado na equac¸a˜o (2.139).
a =
Es
Ep
1−Dpo
Dpo
(2.139)
Na pra´tica, as tenso˜es das fontes podem variar dependendo da
poteˆncia drenada ou consumida, portanto, o ganho esta´tico tambe´m
variara´ e, dessa maneira, a raza˜o c´ıclica deve ser ajustada de forma
a estabelecer o ganho esta´tico necessa´rio. Desta forma, e´ interessante
definir uma faixa de operac¸a˜o para a raza˜o c´ıclica e que seja entorno
do valor de 50 %. Para definir esta faixa, deve-se definir qual ganho
esta´tico mı´nimo, Gmin, e ma´ximo, Gmax, deseja-se estabelecer e, a par-
tir destes valores, definir os limites da raza˜o c´ıclica. Os valores mı´nimo
e ma´ximo da raza˜o c´ıclica e sua faixa de operac¸a˜o sa˜o determinados
conforme as equac¸o˜es (2.140), (2.141) e (2.142), respectivamente, e o
comportamento do ganho esta´tico e´ definido por (2.143).
D min =
G min
a+G min
(2.140)
D max =
G max
a+G max
(2.141)
D min < D < D max (2.142)
G(D) = a
D
1−D (2.143)
Nos ensaios do conversor, a tensa˜o de Ep e´ mantida constante e,
a tensa˜o de Es, ajustada de forma que o conversor opere em um dos
diversos modos de operac¸a˜o. A tensa˜o Es e´ dada em (2.144) em func¸a˜o
da raza˜o c´ıclica.
Es(D) = G(D)Ep (2.144)
O valor me´dio da corrente no prima´rio, Ip med, e´ calculado con-
forme a equac¸a˜o (2.145). Para uma dada poteˆncia, seu valor na˜o varia
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independente do modo de operac¸a˜o e raza˜o c´ıclica, assim como a re-
sisteˆncia equivalente do conversor do ponto de vista do lado prima´rio,
Rp, calculada atrave´s da equac¸a˜o (2.146). O mesmo na˜o ocorre em
relac¸a˜o ao valor ma´ximo da corrente ip, conforme pode ser determi-
nado atrave´s da equac¸a˜o (2.147).
Ip med =
Po
Ep
(2.145)
Rp =
E2p
P
(2.146)
Ip max =
Ip med
D min
(2.147)
Conforme a tensa˜o Es varia, o valor me´dio da corrente do lado
secunda´rio, Is med, varia de forma que a poteˆncia processada pelo con-
versor permanec¸a constante. O mesmo ocorre com relac¸a˜o a` resisteˆncia
equivalente da carga, Rs. Os valores de Is med e Rs sa˜o respectivamente
calculados a partir das equac¸o˜es (2.148) e (2.149).
Is med(D) =
P nom
G(D)Ep
(2.148)
Rs(D) =
G(D)Ep
Is med(D)
(2.149)
2.4.2 Transformador
Os valores eficazes normalizados das correntes nos enrolamentos
do lado prima´rio e secunda´rio do transformador Push-Pull sa˜o calcu-
lados pelas equac¸o˜es (2.101) e (2.104), nesta ordem. Os enrolamentos
devem ser dimensionados para suportar o ma´ximo valor eficaz de suas
correntes para qualquer valor de raza˜o c´ıclica dentro do intervalo defi-
nido acima. Estes esforc¸os sa˜o calculados atrave´s das equac¸o˜es (2.150),
para enrolamentos do lado prima´rio, e (2.151), para os enrolamentos
do lado secunda´rio.
IPPpy ef max = Ip med(I¯Tpy(D)) (2.150)
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IPPsy ef max = max(Is(D)I¯Tsy(D)) (2.151)
Da mesma forma que o valor eficaz da corrente nos enrolamen-
tos, a variac¸a˜o de fluxo no enrolamento prima´rio do transformador
Push-Pull, a ser considerada no dimensionamento, deve ser a ma´xima
para qualquer valor de raza˜o c´ıclica no intervalo definido, portanto, o
ma´ximo valor da equac¸a˜o (2.133), conforme apresentado em (2.152).
∆ΦPPp1 max = max(∆ΦPPp1(D)) (2.152)
Desta forma, o produto de a´reas do nu´cleo do transformador
Push-Pull deve ser calculado atrave´s da equac¸a˜o (2.153) em vez de
(2.135) tendo em vista que a u´ltima equac¸a˜o e´ va´lida apenas se for
considerado um ponto de operac¸a˜o e na˜o a faixa de operac¸a˜o definida
neste cap´ıtulo.
AeAwPP =
∆ΦPPp1 max (IPPpy ef max + aIPPsy ef max)
fs∆BPPJPP kPP
(2.153)
2.4.3 Indutor Acoplado
O valor da indutaˆncia do enrolamento prima´rio do indutor aco-
plado e´ proporcional ao maior valor que a equac¸a˜o (2.35) adquire no
intervalo de raza˜o c´ıclica. Seu valor e´ calculado atrave´s da equac¸a˜o
(2.154) e o valor da indutaˆncia do enrolamento secunda´rio por (2.155).
LFBp =
Rp
fs∆i%
max
(
L¯FBp(D)
)
(2.154)
LFBs = a
2LFBp (2.155)
Os enrolamentos do indutor acoplado devem ser dimensionados
para suportar a corrente que circula por eles para qualquer ponto de
operac¸a˜o. Seus valores sa˜o calculados atrave´s das equac¸o˜es (2.156) e
(2.157).
IFBp ef max = Ip medmax(Ip ef (D)) (2.156)
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IFBs ef max = max(Is med(D)Is ef (D)) (2.157)
O valor do produto de a´reas do indutor acoplado e´ calculado
atrave´s de (2.158).
AeAwFB min = LFBp
Ip max(Ip ef max + aIs ef max)
BFBkwFBJFB
(2.158)
Empregando-se esses valores, o valor eficaz da corrente e pro-
duto de a´reas, resultara´ em um projeto conservador do indutor, pois
estes na˜o sera˜o ma´ximos simultaneamente, no entanto, este projeto e´
satisfato´rio tendo em vista que o objetivo deste trabalho e´ construir
um proto´tipo para provar conceitos.
2.4.4 Interruptores
Os interruptores do lado prima´rio e secunda´rio devem ser capazes
de suportar, no mı´nimo, as tenso˜es determinadas atrave´s das equac¸o˜es
(2.159) e (2.160). Estes valores sa˜o referentes aos patamares de tensa˜o
estabelecidos considerando o funcionamento ideal do conversor. En-
tretanto, tratando-se de um conversor isolado, havera´ sobretenso˜es nos
interruptores devido a`s indutaˆncias de dispersa˜o do indutor acoplado
e do transformador Push-Pull. Portanto, o ma´ximo valor de tensa˜o
que os interruptores devera˜o suportar sera´, na realidade, definido pelo
circuito grampeador empregado. Estes circuitos devem ser ajustados
para que o valor da tensa˜o em que atuara˜o seja um pouco maior que o
definido pelas equac¸o˜es (2.159) e (2.160).
VTpy max = Epmax
(
V¯Tpy(D)
)
(2.159)
VTsy max = Epmax
(
G(D)V¯Tsy(D)
)
(2.160)
Os esforc¸os de corrente dos interruptores do lado prima´rio sa˜o
definidos pelas equac¸o˜es (2.161) e (2.162) e os do lado secunda´rio pelas
equac¸o˜es (2.163) e (2.164).
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ITpy med max =
Ip
2
(2.161)
ITpy ef max = Ipmax(I¯Tpy(D)) (2.162)
ITsy ef max = max(Is(D)I¯Tsy(D)) (2.163)
ITsy med max =
1
2
max(Is(D)) (2.164)
2.4.5 Projeto do Compensador de Corrente
A arquitetura de controle empregada e´ apresentada pela Figura
2.27 e a planta da corrente 〈ip〉 em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica e´ reapresen-
tada na equac¸a˜o (2.165).
Figura 2.27. Arquitetura de controle empregada na malha da corrente
〈ip〉.
Ip(s)
D(s)
=
D
1−D
Ep
LFBp
1
s
(2.165)
O controlador a ser empregado e´ um proporcional-integral. Sua
estrutura e´ apresentada na equac¸a˜o (2.166) e seus coeficientes Z0 e KPI
sa˜o calculados pelas equac¸o˜es (2.167) e (2.168), respectivamente.
C(s) = KPI
s+ Z0
s
(2.166)
Z0 =
ω0
tan(MF − pi) (2.167)
KPI =
LFBp
Ep
ω2c√
ω2c + Z
2
0
(2.168)
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O bloco Fr(s) representa um filtro de refereˆncia usado para que
a corrente Ip(s) na˜o apresente sobressinal devido a uma variac¸a˜o no
sinal de refereˆncia Ip ref (s). Sua func¸a˜o transfereˆncia e´ apresentada
pela equac¸a˜o (2.169). O polo deste filtro deve ser posicionado na
frequeˆncia do zero do controlador e seu ganho, em baixa frequeˆncia,
deve ser unita´rio.
F (s) =
Z0
s+ Z0
(2.169)
2.4.6 Exemplo de Projeto
Nesta sec¸a˜o sera´ apresentado um exemplo do projeto do conver-
sor com controle em malha fechada do valor me´dio de corrente.
2.4.7 Especificac¸a˜o e Projeto
As especificac¸o˜es referentes ao circuito de poteˆncia do conver-
sor sa˜o mostradas na Tabela 11 e a`quelas referentes aos requisitos de
resposta dinaˆmica na Tabela 12.
Tabela 11. Especificac¸a˜o do conversor.
Paraˆmetro Valor
Poteˆncia Nominal 800 W
Tensa˜o do Lado Prima´rio 160 V
Tensa˜o do Lado Secunda´rio 80 V
Frequeˆncia de Chaveamento 50 kHz
Ondulac¸a˜o de Corrente 11 %
Densidade de fluxo ma´xima 0,25T
Variac¸a˜o de densidade de fluxo 0,16T
Densidade de Corrente 450 A
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Tabela 12. Especificac¸a˜o do projeto de controle da corrente prima´ria.
Paraˆmetro Valor
Margem de Fase 78, 69o
Frequeˆncia de Cruzamento por Zero 2kHz
2.4.8 Dimensionamento do Esta´gio de Poteˆncia do Conversor
O valor nominal de raza˜o c´ıclica, Dpo, escolhido sera´ de 50% pois
os componentes do conversor apresentam menores esforc¸os de tensa˜o e
corrente e o valor da indutaˆncia do indutor acoplado apresenta seu
menor valor poss´ıvel neste ponto de operac¸a˜o conforme foi verificado
nas sec¸o˜es 2.4.2, 2.4.3 e 2.4.4. A faixa de operac¸a˜o da raza˜o c´ıclica sera´
arbitrariamente definida entre 0,45 e 0,55. Isso possibilita mostrar o
funcionamento do conversor nos quatro modos de operac¸a˜o.
Com o ponto de operac¸a˜o definido, a relac¸a˜o de transformac¸a˜o
a deve ser ajustada para estabelecer o ganho esta´tico necessa´rio. Este
valor e´ obtido substituindo-se as especificac¸o˜es da Tabela 12 em (2.139).
O resultado e´ apresentado na equac¸a˜o (2.170).
a =
Es
Ep
1−Dpo
Dpo
a =
80
160
1− 0, 5
0, 5
a = 0, 5 (2.170)
A Figura 2.28 exibe o comportamento dos esforc¸os de tensa˜o
e corrente dos componentes, variac¸a˜o de fluxo no transformador Push-
Pull e indutaˆncia pro´pria do enrolamento prima´rio do indutor acoplado
em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica para o intervalo definido considerando a
tensa˜o da fonte do lado prima´rio, Ep, constante. A tensa˜o da fonte do
lado secunda´rio varia conforme descreve a equac¸a˜o (2.144).
Os valores me´dio e ma´ximo da corrente ip sa˜o obtidos a par-
tir das equac¸o˜es (2.145) e (2.147), respectivamente. Tais valores sa˜o
apresentados por (2.171) e (2.172) para este projeto.
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Ip med =
Po
Ep
Ip med =
800
80
Ip med = 10[A] (2.171)
Ip max =
Ip med
Dmin
Ip max =
10
0, 55
Ip max = 11, 11[A] (2.172)
Os componentes devem ser dimensionados para suportar o ma´-
ximo esforc¸o no intervalo de operac¸a˜o especificado. Estes valores sa˜o
apresentados na Tabela 13.
O produto de a´reas AeAw dos dois magne´ticos tambe´m deve ser
calculado levando-se em considerac¸a˜o o maior valor eficaz de corrente
dos enrolamentos e a maior variac¸a˜o de fluxo ∆ΦPPpy, no caso do
transformador Push-Pull, ou o maior valor da indutaˆncia LFBp, no
caso do indutor acoplado. A Tabela 14 apresenta o resultados destas
varia´veis.
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Tabela 13. Esforc¸os de corrente, tensa˜o e variac¸a˜o de fluxo nos compo-
nentes.
Paraˆmetro Valor
LFBp 160 [µH]
LFBs 40 [µH]
Ip ef max 5,3 [A]
Is ef max 12,7 [A]
VTpy max 355,6 [V]
ITpy ef max 3,7 [A]
ITpy med max 2,5 [A]
VTsy max 177,8 [V]
ITsy ef max 8,2 [A]
ITsy med max 6,11 [A]
IPPpy ef max 3,7 [A]
IPPsy ef max 8,2 [A]
∆ΦPPpy 1,6 [mWb]
Tabela 14. Produtos de a´reas AeAw dos nu´cleos do transformador
Push-Pull e indutor acoplado.
Paraˆmetro Valor
AeAwFB min 2,82 [cm
2]
AeAwPP min 14,71 [cm
2]
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Figura 2.28. Esforc¸os e propriedades necessa´rias dos componentes de
poteˆncia do conversor em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
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2.4.9 Dimensionamento do Compensador de Corrente Me´dia.
O compensador sera´ ajustado para apresentar os requisitos de
resposta na frequeˆncia apresentados na Tabela 12 para o caso em que
a tensa˜o do lado prima´rio e´ a nominal, 160 V, e o conversor opera com
raza˜o c´ıclica entorno de 0,45, ou seja, a tensa˜o da fonte do lado se-
cunda´rio e´ 65 V. Para o controlador apresentar o mesmo desempenho
para outros valores de raza˜o c´ıclica mas mantendo a tensa˜o Ep cons-
tante, seria necessa´rio variar seu ganho de forma que a frequeˆncia de
cruzamento por zero da func¸a˜o transfereˆncia em malha aberta conti-
nuasse a mesma. Como os testes a serem realizados sera˜o apenas com
o conversor operando com raza˜o c´ıclica entorno de 0,45, o ganho em-
pregado sera´ constante. A Figura 2.29 exibe o diagrama de Bode da
func¸a˜o transfereˆncia em malha aberta do valor me´dio da corrente ip.
Verifica-se que os requisitos de resposta dinaˆmica sa˜o cumpridos.
Tabela 15. Coeficientes do compensador do valor me´dio da corrente ip.
Paraˆmetro Valor
Z0 2pi400 [rad/s]
KPI 15, 058 · 10−3 [A−1]
2.4.10 Resultados obtidos por simulac¸a˜o
Na Figura 2.30, e´ apresentado o comportamento da corrente ip
e seu valor me´dio quase-instantaˆneo 〈ip〉 com o conversor operando,
inicialmente, no modo Bucks→p e com poteˆncia nominal quando um
sinal do tipo degrau e´ somado a` refereˆncia de corrente is ref , fazendo
o conversor operar no modo Boostp→s e ainda com poteˆncia nominal,
no entanto, no sentido contra´rio. Observa-se que a resposta da varia´vel
〈ip〉 ao degrau na refereˆncia praticamente na˜o apresenta sobressinal. A
pequena diferenc¸a deve-se a`s dinaˆmicas na˜o-modeladas.
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Figura 2.29. Diagrama de Bode da func¸a˜o transfereˆncia em malha
aberta do valor me´dio da corrente ip.
Figura 2.30. Resposta em malha fechada a` aplicac¸a˜o do sinal degrau
na refereˆncia de corrente 〈ip〉.
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2.5 Experimentac¸a˜o
Um proto´tipo foi constru´ıdo para comprovar o funcionamento
do conversor. Sua especificac¸a˜o e´ apresentada na Tabela 16 e de seus
componentes principais na Tabela 17. O diagrama esquema´tico e uma
foto do proto´tipo sa˜o apresentados nas Figura 2.31 e Figura 2.32, res-
pectivamente.
Os ensaios realizados sa˜o divididos em 3 categorias: ensaio com
raza˜o c´ıclica constante, ensaio com controle em malha fechada do valor
me´dio da corrente ip e ensaio de rendimento.
O primeiro e segundo testes teˆm como objetivo comparar e va-
lidar o funcionamento teo´rico do conversor com componentes ideais,
descrito na sec¸a˜o 2.2, com o funcionamento do mesmo na pra´tica. O
objetivo do terceiro ensaio e´ verificar a eficieˆncia do proto´tipo em dois
modos de operac¸a˜o.
Tabela 16. Especificac¸a˜o do proto´tipo.
Paraˆmetro Valor
Poteˆncia Nominal 800 W
Tensa˜o do Lado Prima´rio 160 V
Tensa˜o do Lado Secunda´rio 65,5 V - 97,7 V
Frequeˆncia de Chaveamento 50 kHz
Ondulac¸a˜o de Corrente 11 %
Raza˜o c´ıclica nominal 50 %
Faixa de raza˜o c´ıclica 45 % to 55 %
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Tabela 17. Especificac¸a˜o e paraˆmetros dos componentes de poteˆncia.
Componente Descric¸a˜o
Transformador Flyback
Nu´cleo: NEE55/28/21, IP12, Thornton
Prima´rio: 34 espiras, 11x25AWG,
LFBp = 159.4µH, lFBp = 6.46µH,
Secunda´rio: 17 espiras, 15x25AWG,
LFBs = 39.7µH, lFBs = 1.61µH,
Transformador Push-Pull
Nu´cleo: NEE65/33/26, IP12, Thornton
Prima´rio: 24 espiras, 5x22AWG
lPPp1 = 2.02µH, lPPp2 = 2.46µH
Secunda´rio: 12 espiras, 8x22AWG,
lPPs1 = 0.505µH, lPPs2 = 0.615µH,
Semicondutores
Sp1, Sp2, Ss1, Ss2: IRGP50B60PD
Dgp1, Dgp2, Dgs1, Dgs2: MUR180
Elementos Passivos
Rgp=4.375kΩ, Rgs=5kΩ
Cgp=470nF, Cgs=470nF
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Figura 2.32. Foto do proto´tipo constru´ıdo.
2.5.1 Formas de onda em Malha Aberta
Para realizar estes ensaios, foi conectada uma fonte no lado
secunda´rio e uma carga resistiva em paralelo com um capacitor de
680[µF ] no lado prima´rio. A raza˜o c´ıclica foi ajustada para 0,55, modo
Bucks→p, ou 0,45, modo Boosts→p. Para cada modo de operac¸a˜o, a
tensa˜o da fonte foi ajustada de forma que a tensa˜o estabelecida no lado
prima´rio fosse de 160 V. A carga foi ajustada para que o conversor
operasse em poteˆncia nominal.
As Figuras 2.33 e 2.34 apresentam as formas de onda das tenso˜es
e correntes das fontes de tensa˜o do lado prima´rio e do secunda´rio res-
pectivamente para raza˜o c´ıclica de 0,45 e 0,55, respectivamente. Nota-
se que durante a comutac¸a˜o, as correntes dos dois lados diferem com
relac¸a˜o a`s descritas no sec¸a˜o 2.2. Isto se deve a`s na˜o-idealidades dos
semicondutores e dos elementos magne´ticos: indutaˆncias de dispersa˜o
do transformador e indutor acoplado, corrente de recuperac¸a˜o reversa
dos diodos dos semicondutores e suas capacitaˆncias parasitas. Com
excec¸a˜o destes intervalos, as formas de onda sa˜o ideˆnticas a`s obtidas
analiticamente. Com relac¸a˜o aos transito´rios nas formas de onda da
tensa˜o, isso se deve ao ru´ıdo de medic¸a˜o gerado pela comutac¸a˜o dos
semicondutores.
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Figura 2.33. Formas de onda da tensa˜o e corrente das fontes do lado
prima´rio e secunda´rio com conversor operando no modo Bucks→p.
Figura 2.34. Formas de onda da tensa˜o e corrente das fontes do lado
prima´rio e secunda´rio com conversor operando no modo Boosts→p.
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As formas de onda das correntes que circulam pelos interruptores
Ts1 e Tp2 e das tenso˜es impostas sobre estes nos modos de operac¸a˜o
Bucks→p e Boosts→p sa˜o respectivamente mostradas pelas Figuras 2.35
e 2.36. Verifica-se que a tensa˜o e´ grampeada entorno de 300 V no
interruptor do lado secunda´rio e 450 V no do lado prima´rio. As formas
de onda das correntes durante a comutac¸a˜o dos interruptores diferem
em relac¸a˜o a`quelas obtidas analiticamente devido a`s na˜o-idealidades,
conforme explicado no para´grafo anterior.
Figura 2.35. Formas de onda da tensa˜o e corrente nos interruptores Tp1
e Ts2 com conversor operando no modo Bucks→p.
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Figura 2.36. Formas de onda da tensa˜o e corrente nos interruptores Tp1
e Ts2 com conversor operando no modo Boosts→p.
2.5.2 Curva de Rendimento
A Figura 2.37 apresenta o rendimento do proto´tipo para os mo-
dos de operac¸a˜o Bucks→p e Boosts→p. Os ensaios foram realizados
ate´ que o regime te´rmico do conversor operando com poteˆncia nominal
fosse estabelecido. Apo´s isso ocorrer, os dados foram adquiridos rapi-
damente de forma que a temperatura dos componentes permanecesse
inalterada.
Observa-se que o modo Bucks→p apresenta rendimento superior
ao modo Boosts→p. O valor eficaz da corrente nos enrolamentos e
semicondutores do lado secunda´rio sa˜o maiores no modo Boosts→p do
que no modo Bucks→p nas condic¸o˜es ensaiadas e, portanto, resultando
uma parcela maior de perda por conduc¸a˜o.
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Figura 2.37. Curva de rendimento do conversor operando nos modos
Buckp→s e Boostp→s.
Devido ao relativo baixo rendimento apresentado por esse proto´tipo,
um segundo proto´tipo foi constru´ıdo com as mesmas especificac¸o˜es com
excec¸a˜o da ondulac¸a˜o de corrente no indutor acoplado, sendo admitido
um valor de 30 [%]. Com isso, o valor da indutaˆncia pro´pria dos enrola-
mentos desse magne´tico e´ menor do que o previamente projetado assim
como seu nu´cleo e sua indutaˆncia de dispersa˜o. A Tabela 18 apresenta
os valores dos paraˆmetros e especificac¸o˜es dos componentes principais.
O acoplamento deste indutor acoplado e´ melhor com relac¸a˜o ao
do primeiro proto´tipo, assim, os resistores do circuito grampeador po-
dem ser ajustados para valores mais elevados de resisteˆncia mantendo
o valor da tensa˜o de grampeamento adequado. Desta forma, a perda
dissipada no circuito grampeador e´ menor, melhorando o rendimento
do conversor.
A Figura 2.38 ilustra as curvas de rendimento do segundo proto´tipo
constru´ıdo nos dois modos de operac¸a˜o e nas mesmas condic¸o˜es anteri-
ormente apresentadas. O rendimento ma´ximo e´ de 93, 7 [%] em 78 [%]
de carga no modo Buckp→s. Verifica-se que o rendimento no modo
Buckp→s apresenta uma faixa plana quando o conversor opera com
carga pro´xima a nominal e que conforme a carga decresce, este de-
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teriora. No caso em que o conversor opera no modo Boostp→s, seu
rendimento e´ ma´ximo com carga leve. Portanto, o conversor quando
opera no modo Boostp→s, seu comportamento sugere que este apresenta
maior perda de conduc¸a˜o do que perda de comutac¸a˜o. Em contrapar-
tida, no modo de operac¸a˜o Buckp→s, a perda devido a comutac¸a˜o e´
mais relevante que a perda devido a conduc¸a˜o.
Tabela 18. Especificac¸a˜o e paraˆmetros dos componentes de poteˆncia
do segundo proto´tipo do conversor com grampeamento passivo.
Componente Descric¸a˜o
Transformador Flyback
Nu´cleo: NEE42/21/15, IP12, Thornton
Prima´rio: 7 espiras, 37x25AWG,
LFBp = 15, 4µH,
lFBp = 138nH
Secunda´rio: 14 espiras, 22x25AWG,
LFBs = 60, 54µH,
lFBs = 550 nH
Transformador Push-Pull
Nu´cleo: NEE65/33/26, IP12, Thornton
Prima´rio: 24 espiras, 5x22AWG
lPPp1 = 2, 02µH, lPPp2 = 2, 46µH
Secunda´rio: 12 espiras, 8x22AWG,
lPPs1 = 0, 505µH, lPPs2 = 0, 615µH
Semicondutores
Sp1, Sp2: IRGP50B60PD
Ss1, Ss2: IRGP4PC30UD
Dgp1, Dgp2, Dgs1, Dgs2: MUR160
Elementos Passivos
Rgp=10kΩ, Rgs=20kΩ
Cgp=470nF, Cgs=470nF
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Figura 2.38. Curva de rendimento do segundo proto´tipo operando nos
modos Buckp→s e Boostp→s.
2.5.3 Ganho Esta´tico e Conteu´do Harmoˆnico das Correntes das
Fontes
O ganho esta´tico do conversor e´ adquirido experimentalmente
para va´rios valores de raza˜o c´ıclica e comparado na Figura 2.39 com o
resultado obtido pela equac¸a˜o (2.12).
Verifica-se que o ganho esta´tico anal´ıtico e´ maior que o ganho
obtido experimentalmente. Isso decorre devido a`s na˜o-idealidades dos
componentes que formam o conversor cujos efeitos na˜o foram conside-
radas na deduc¸a˜o da equac¸a˜o para calcular o ganho esta´tico. Isso causa
uma reduc¸a˜o no ganho esta´tico linearmente proporcional a` eficieˆncia do
conversor [56]. Dessa forma, basta multiplicar a expressa˜o que relaciona
o ganho esta´tico com a raza˜o c´ıclica, (2.12), pela eficieˆncia do conver-
sor para obter-se o ganho esta´tico real do conversor. Uma segunda
curva e´ apresentada considerando que o rendimento do conversor e´ de
93,66 [%]. Percebe-se que os pontos obtidos experimentalmente sa˜o
muito pro´ximos neste caso.
Experimentac¸a˜o 131
Figura 2.39. Comparac¸a˜o das curvas do ganho esta´tico do conversor
em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
As formas de onda das correntes ip e is sa˜o obtidas experimental-
mente para va´rios valores de raza˜o c´ıclica. A amplitude de suas compo-
nentes harmoˆnicas sa˜o tambe´m determinadas e normalizadas pelo seu
valor me´dio. O resultado e´ comparado graficamente com as curvas ob-
tidas analiticamente, (2.63) e (2.64), na Figura 2.40 para componentes
fundamental, 2fs, segunda e terceira ordem.
Verifica-se que todos os pontos obtidos experimentalmente sa˜o
muito pro´ximos a`s curvas, principalmente para os casos em que a raza˜o
c´ıclica e´ mais pro´xima de 0,5. Isso ocorre devido a` variac¸a˜o de corrente,
∆I. Na deduc¸a˜o dessas equac¸o˜es, o valor da corrente na˜o varia durante
a etapa de operac¸a˜o, no entanto, na pra´tica isso ocorre. Quanto maior
for esse valor, maior sera´ sua influeˆncia no conteu´do harmoˆnico. O
conversor foi projetado com uma variac¸a˜o de 30 [%], no entanto, isso
ocorre apenas para raza˜o c´ıclica de 0,45 e 0,55. Portanto, quando opera-
se com raza˜o c´ıclica mais pro´xima de 50 [%], essa variac¸a˜o diminui e
passa a ter um menor impacto sobre espectro da corrente.
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Figura 2.40. Comparac¸a˜o da amplitude das componentes harmoˆnicas
das correntes das fontes em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica.
2.5.4 Comportamento Dinaˆmico em Malha Fechada
O set-up deste ensaio e´ semelhante ao caso anterior. Duas das
diferenc¸as sa˜o que: o capacitor conectado ao lado prima´rio e´ de um
valor muito maior que no caso anterior, 28 mF , e a carga e´ ajustada
para apenas 20 % da poteˆncia nominal. Isto permite que com apenas
uma fonte de tensa˜o unidirecional seja poss´ıvel reverter o fluxo de ener-
gia entre o lado prima´rio e secunda´rio alternadamente por intervalos
longos, na ordem de milissegundos para este caso. A u´nica ressalva
que se deve fazer e´ que a poteˆncia me´dia deve ser no sentido do se-
cunda´rio para o prima´rio e que seu valor seja de 20 % da poteˆncia
nominal. Os paraˆmetros do compensador empregado sa˜o os mesmos
do exemplo de projeto apresentado na sec¸a˜o 2.4.6. A Figura 2.41 apre-
senta a forma de onda da corrente do lado prima´rio e seu valor me´dio
quase-instantaˆneo, 〈ip〉, durante o transito´rio gerado pela variac¸a˜o da
referencia de corrente, ip ref . Observa-se que a grandeza 〈ip〉 apresenta
distorc¸a˜o quando seu valor cruza por zero. Isto ocorre devido ao tempo
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morto entre os sinais de comando na˜o ter sido considerado na obtenc¸a˜o
da planta. Contudo, sua influeˆncia e´ desprez´ıvel. A resposta ao degrau
na refereˆncia apresenta erro nulo em regime e na˜o exibe sobressinal.
Figura 2.41. Formas de onda da corrente ip e de seu valor quase-
instantaˆneo, 〈ip〉, com conversor operando no modo Buckp→s durante
transito´rio de carga.
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2.6 Conclusa˜o Parcial
As expresso˜es que definem o ganho esta´tico, indutaˆncia do in-
dutor acoplado e func¸a˜o transfereˆncia da corrente me´dia das fontes em
func¸a˜o da raza˜o c´ıclica foram deduzidas. Verificou-se que para raza˜o
c´ıclica de 50 %, o valor da indutaˆncia necessa´rio para estabelecer pa-
tamares de corrente de ambos os lados constantes tende a zero, por-
tanto um ponto de operac¸a˜o interessante para operar, pois se a faixa
de operac¸a˜o da raza˜o c´ıclica for restringida entorno deste ponto, o ele-
mento magne´tico apresentara´ volume reduzido. Ale´m disto, foram ob-
tidas as expresso˜es que determinam os esforc¸os de corrente e tensa˜o nos
componentes. Verificou-se que para raza˜o c´ıclica de 50 %, alguns dos
esforc¸os sa˜o mı´nimos. Apesar de nem todos os esforc¸os serem mı´nimos
no mesmo ponto, a operac¸a˜o com raza˜o c´ıclica de 0,5 proporciona somas
de esforc¸os menores. Portanto, percebe-se que o projeto do conversor
restringindo a raza˜o c´ıclica entorno de 0,5 resultara´ em componentes
passivos menores e possibilita a confecc¸a˜o de um conversor com melhor
eficieˆncia.
A func¸a˜o transfereˆncia do valor me´dio da corrente das fontes em
func¸a˜o da raza˜o c´ıclica foi obtida considerando que os interruptores
do conversor sa˜o comandados sem tempo morto. A planta tem carac-
ter´ıstica integrativa e de primeira ordem, no entanto, seu ganho varia
conforme a raza˜o c´ıclica. Essa deduc¸a˜o e´ validada atrave´s de resultados
obtidos por simulac¸a˜o nas mesmas condic¸o˜es da deduc¸a˜o. Contudo, na
pra´tica, os sinais de comando dos interruptores tera˜o tempo morto e,
para verificar se ha´ influeˆncia sobre a caracter´ıstica dinaˆmica, foram
realizadas simulac¸o˜es do circuito com inclusa˜o desta propriedade. Nes-
tas condic¸o˜es, observou-se que ha´ uma discrepaˆncia entre o resultado
obtido atrave´s do modelo e da simulac¸a˜o quando e´ invertido o sentido
da corrente da fonte. Isso ocorre devido a` raza˜o c´ıclica definida no mo-
dulador apresentar uma diferenc¸a com relac¸a˜o a raza˜o c´ıclica real do
interruptor proporcional ao valor do tempo morto. Contudo, conforme
mencionado, isso so´ ocorre durante a transic¸a˜o do sentido da corrente
e o valor pode ser totalmente corrigido em regime permanente se usado
um compensador com caracter´ıstica integrativa.
Uma metodologia de projeto da parte de poteˆncia e de con-
trole do conversor foi apresentada e um exemplo de projeto foi descrito
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usando-a. Para validar os estudos experimentalmente, um proto´tipo de
800 W foi constru´ıdo e resultados foram obtidos. As formas de onda da
corrente e tensa˜o nos componentes magne´ticos, nos interruptores e nas
fontes correspondem ao esperado baseado no funcionamento anal´ıtico
com excec¸a˜o dos instantes em que ocorre comutac¸a˜o dos interruptores.
Nesses intervalos, a tensa˜o dos interruptores sa˜o definidas pelo valor
ajustado da tensa˜o no circuito grampeador. Contudo, isso na˜o com-
promete o funcionamento do conversor. O rendimento do conversor
e´ adquirido para va´rios valores de cargas e nos dois sentidos de fluxo
de energia sendo seu valor ma´ximo de 91% no modo Buckp→squando
processa cerca de 70 % da carga nominal. Dado o baixo rendimento
alcanc¸ado, um reprojeto do proto´tipo foi realizado com ondulac¸a˜o de
corrente no indutor acoplado maior. Isso possibilita a construc¸a˜o de
um magne´tico menor e com menor indutaˆncia de dispersa˜o, reduzindo
assim a perda no circuito grampeador. Isso aliado ao emprego de semi-
condutores com tempos de comutac¸a˜o e perdas de conduc¸a˜o menores
resultou num incremento da eficieˆncia para 93,7 %.
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3 Conversor empregando
Grampeamento Ativo
3.1 Introduc¸a˜o
Neste cap´ıtulo inicialmente sera˜o apresentadas as ana´lises qua-
litativa e quantitativa do conversor com grampeamento ativo. A par-
tir destas ana´lises, expresso˜es sa˜o obtidas para dimensionamento dos
elementos do conversor. Uma metodologia de projeto e´ elaborada e
demonstrada empregando-a num exemplo de projeto. A partir deste
exemplo de projeto, um proto´tipo e´ constru´ıdo e ensaiado. Por fim,
os dados obtidos experimentalmente sa˜o apresentados validando as
ana´lises.
3.2 Ana´lise Qualitativa e Quantitativa
O diagrama esquema´tico do conversor a ser estudado neste ca-
pitu´lo e´ apresentado pela Figura 3.1.
A estrate´gia de modulac¸a˜o deste conversor consiste em empregar
dois sinais de comando, gp1 e gs1, com mesma frequeˆncia e com raza˜o
c´ıclica de 50% mas defasados um do outro por um aˆngulo δ. Os sinais
de comando dos interruptores do lado prima´rio sa˜o gerados a partir do
sinal gp1 e dos interruptores do lado secunda´rio sa˜o obtidos a partir
de gs1. Os interruptores Tp1 e Tp2a sa˜o acionados pelo sinal gp1 e os
interruptores Tp1a e Tp2 sa˜o acionados pelo sinal complementar a` gp1.
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Figura 3.1. Topologia do conversor dual push-pull .
De forma similar, os interruptores Ts1 e Ts2a sa˜o acionados por gs1 e os
interruptores Ts2 e Ts1a sa˜o comandos pelo sinal complementar de gs1.
A Figura 3.2 ilustra (a) o modulador e (b) as formas de onda
t´ıpicas dos sinais modulantes, sinal da portadora e dos sinais de co-
mando gerados.
(a)
(b)
Figura 3.2. (a) Modulador e (b) formas de onda t´ıpicas dos sinais
modulantes, sinal da portadora e dos sinais de comando.
O sinal gp1 e´ gerado simplesmente pela comparac¸a˜o do sinal mo-
dulante constante, valor de 0,5, com o sinal da portadora, port. Ja´ a
gerac¸a˜o do sinal de comando gs1 e´ realizada de forma mais complexa.
Ale´m da raza˜o c´ıclica, necessita-se defasar o pulso com relac¸a˜o ao pulso
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do sinal gp1. Isso e´ realizado criando dois sinais: um deles e´ obtido
somando-se δ/pi ao valor 0,5 e outro subtraindo-se δ/pi de 0,5. O resul-
tado da substrac¸a˜o e´ comparado ao sinal port e o sinal gerado e´ usado
para atribuir 1 na sa´ıda Q do flip-flop, sinal gs1. O resultado da adic¸a˜o
tambe´m e´ comparado ao sinal port e o resultado dessa operac¸a˜o e´ em-
pregado para atribuir 0 na sa´ıda Q. Como os atrasos na ativac¸a˜o e na
desativac¸a˜o da sa´ıda Q sa˜o iguais, a raza˜o c´ıclica do sinal gs1 e´ de 50
%. Ale´m disso, a defasagem ma´xima que pode ser obtida atrave´s deste
modulador e´ de ±90◦.
3.2.1 Estados Topolo´gicos
O funcionamento do conversor sera´ demonstrado nesta subsec¸a˜o.
A situac¸a˜o a ser abordada demonstrara´ a transfereˆncia de energia da
fonte do lado prima´rio para o secunda´rio e considerando o caso em que
a tensa˜o Es e´ igual a` tensa˜o Ep referenciada ao secunda´rio, ou seja,
Es = aEp. As tenso˜es sobre os capacitores Cgp e Cgs sa˜o iguais ao
dobro das tenso˜es da fontes Ep e Es, respectivamente. Nessa situac¸a˜o,
as tenso˜es sobre os indutores lp1 e lp2 sa˜o iguais para qualquer etapa
de operac¸a˜o, assim como, as tenso˜es sobre os indutores ls1 e ls2. Ale´m
disso, o valor absoluto da corrente ip2 e´ maior que da corrente ip1, e de
mesma forma, o valor da corrente is2 e´ maior do que is1. Inicialmente,
anteriormente a` θ1, os sinais gp1 e gs1 teˆm valor baixo, ou seja, os
transistores Tp1a, Tp2, Ts1a e Ts2 esta˜o comandados a conduzir mas
apenas Tp1a e Tp2 conduzem devido ao sentido das correntes. O circuito
do conversor nessa situac¸a˜o e´ ilustrado pela Figura 3.3.
Figura 3.3. Estado topolo´gico inicial do conversor.
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As linhas mais grossas e escuras denotam o caminho que a cor-
rente percorre e as setas denotam o sentido real da corrente, descon-
siderando os sentidos convencionados na Figura 3.1. Os c´ırculos no
terminal gate dos transistores indicam que estes esta˜o comandados a
conduzir.
Primeiro estado topolo´gico (θ1 − θ2) - No aˆngulo θ1, o sinal gp1
troca de estado, passando a ter n´ıvel alto. Os interruptores Tp1a e Tp2
sa˜o bloqueados e os transistores Tp1 e Tp2a sa˜o comandados a conduzir.
No entanto, a corrente circula pelos diodos destes interruptores devido
ao seu sentido. As tenso˜es sobre os indutores lp1 e lp2 teˆm valor maior
que zero, portanto, ao longo desta etapa de operac¸a˜o, as correntes dos
enrolamentos do lado prima´rio aumentam, no entanto, a corrente ip,
resultante da subtrac¸a˜o de ip2 de ip1, permanece inalterada. Ao final
desta etapa, ambas as correntes trocam de sentido, primeiramente a
corrente ip1 pois era a que tinha menor valor. O mesmo ocorre com as
correntes dos enrolamentos do lado secunda´rio. A Figura 3.4 ilustra o
primeiro estado topolo´gico.
Figura 3.4. Primeiro estado topolo´gico do conversor.
Segundo estado topolo´gico (θ2−θ3) - Em θ = θ2, o sinal gs1 passa
de n´ıvel baixo para alto. Os interruptores Ts1a e Ts2 sa˜o bloqueados
e os interruptores Ts1 e Ts2a sa˜o comandados a conduzir. No entanto,
os diodos associados a estes interruptores conduzem devido ao sentido
das correntes. Durante esta etapa de operac¸a˜o, as tenso˜es sobre os
indutores auxiliares sa˜o nulas, portanto, as correntes nos enrolamentos
na˜o variam. Este estado topolo´gico e´ ilustrado pela Figura 3.5.
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Figura 3.5. Segundo estado topolo´gico do conversor.
Terceiro estado topolo´gico (θ3 − θ4) - Este estado topolo´gico
inicia-se quando gp1 muda de n´ıvel alto para baixo. Os interrupto-
res Tp1 e Tp2a bloqueiam e os interruptores Tp1a e Tp2 sa˜o habilitados,
no entanto, devido a`s polaridades das correntes dos enrolamentos do
lado prima´rio, os diodos associados a esses transistores conduzem. A
tensa˜o sobre os indutores e´ menor do que zero neste estado topolo´gico,
portanto, as correntes dos enrolamentos decrescem. Quando θ = θ4,
todas as correntes tera˜o mudado de sentido com relac¸a˜o quando θ = θ3,
no entanto, as correntes ip2 e is2 trocara˜o, simultaneamente, de sen-
tido antes que as correntes ip1 e is1. A Figura 3.6 ilustra este estado
topolo´gico logo apo´s a comutac¸a˜o em θ = θ3.
Figura 3.6. Terceiro estado topolo´gico do conversor.
Quarto estado topolo´gico (θ4 − θ5) - Quando θ = θ4, gs1 troca
de n´ıvel alto para baixo fazendo com que os interruptores Ts1 e Tp2a
bloqueiem e os interruptores Ts1a e Ts2 sejam habilitados a conduzir.
Contudo, as correntes nos enrolamentos do lado secunda´rio passam a
circular atrave´s dos diodos associados a estes interruptores devido aos
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seus sentidos de circulac¸a˜o. Assim como no segundo estado topolo´gico,
as tenso˜es sobre os indutores auxiliares sa˜o nulas, ou seja, as correntes
nestes indutores tambe´m na˜o variam durante este estado topolo´gico.
Ao final do intervalo de durac¸a˜o deste estado topolo´gico, em θ = θ5,
o sinal gp1 trocara´ de n´ıvel novamente, passando de baixo para alto,
iniciando um novo per´ıodo de chaveamento, restabelecendo o primeiro
estado topolo´gico.
Figura 3.7. Quarto Estado topolo´gico do conversor.
A Figura 3.8 apresenta as principais formas de onda do conver-
sor. Observa-se que as correntes ip e is na˜o apresentam ondulac¸a˜o. No
caso da corrente ip, isso ocorre devido a`s correntes ip1 e ip2 variarem
com a mesma taxa, como ip e´ a resultante da subtrac¸a˜o de corrente
ip2 de ip1, ha´ o cancelamento das componentes alternadas destas duas
correntes mas as componentes continuas se somam. O mesmo pro-
cesso ocorre com relac¸a˜o a`s correntes do lado secunda´rio. Ale´m disso,
verifica-se tambe´m que as correntes em ambos os lados circulam majori-
tariamente pelos interruptores inferiores, Tp1, Tp2, Ts1 e Ts2. Portanto,
estes interruptores apresentara˜o maior perda de conduc¸a˜o do que os
demais, no entanto, tambe´m devido a essa assimetria, a maior parte
da energia transferida da fonte Ep para Es e´ realizada diretamente,
sem ser armazenada nos capacitores Cgp ou Cgs. Elucida-se que para
armazenar energia nestes capacitores, e´ necessa´rio que flua corrente
nos interruptores superiores, gerando perdas nestes e para retira´-la, a
corrente circulara´, ale´m dos interruptores superiores, atrave´s dos inter-
ruptores inferiores.
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Figura 3.8. Principais formas de onda do conversor durante um ciclo
de operac¸a˜o.
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3.2.2 Caracter´ıstica Externa do Conversor
A caracter´ıstica externa do conversor sera´ determinada nesta
subsec¸a˜o. A deduc¸a˜o sera´ apresentada apenas para o caso em que ha´
poteˆncia no sentido da fonte de tensa˜o do lado prima´rio, Ep, para fonte
de tensa˜o do lado secunda´rio, Es. Portanto, o aˆngulo de defasagem δ,
varia´vel de controle do fluxo de energia, sera´ positivo. A transfereˆncia
de energia no sentido contra´rio e´ ana´loga, apenas com δ negativo.
Inicialmente, a poteˆncia processada pelo conversor sera´ determi-
nada. Toda a poteˆncia do conversor e´ processada pelo transformador,
portanto, basta determinar a poteˆncia processada pelo transformador
para determinar a poteˆncia processada pelo conversor. Para isso, as
tenso˜es e correntes nos enrolamentos devem ser determinadas para cada
estado topolo´gico.
A Figura 3.9 ilustra o circuito equivalente do conversor consi-
derando que as tenso˜es nos pontos p1, p2, s1 e s2 sa˜o constantes, de-
pendentes dos estados dos interruptores e da tensa˜o no capacitores de
grampeamento Cgp e Cgs. Nesta ana´lise, a capacitaˆncia dos capacitores
de grampeamento sera˜o consideradas infinitas, ou seja, sua tensa˜o na˜o
variara´ independente do valor de suas correntes.
Figura 3.9. Circuito equivalente gene´rico do conversor.
O sistema de equac¸o˜es apresentado por (3.1) e´ obtido do circuito
apresentado pela Figura 3.9.
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
Ep − vPPp1 − vlp1 − vp1 = 0
Ep + vPPp2 + vlp2 − vp2 = 0
Es − vPPs1 − vls1 − vs1 = 0
Es + vPPs2 + vls2 − vs2 = 0
(3.1)
As tenso˜es das fontes sa˜o constantes e na˜o variam durante o
funcionamento. As tenso˜es nos pontos p1, p2, s1 e s2 sera˜o considera-
dos constantes pois durante cada estado topolo´gico na˜o variam. Seus
valores sera˜o determinados posteriormente atrave´s de propriedades do
circuito operando em regime permanente. Portanto, o sistema teˆm 4
equac¸o˜es e 8 varia´veis. Para determinar essas varia´veis e´ necessa´rio ob-
ter mais 4 equac¸o˜es. Todas obtidas atrave´s das relac¸o˜es que descrevem
o transformador.
Treˆs dessas quatro equac¸o˜es sa˜o obtidas pelas relac¸o˜es entre as
tenso˜es sobre os enrolamentos. As tenso˜es sobre os enrolamentos PPp2,
PPs1 e PPs2 sa˜o descritas em func¸a˜o da tensa˜o vPPp1 conforme apresen-
tado pelas equac¸o˜es (3.2), (3.3) e (3.4), respectivamente, considerando
o transformador ideal, sem dispersa˜o de fluxo, e sime´trico.
vPPp2 = vPPp1 (3.2)
vPPs1 = avPPp1 (3.3)
vPPs2 = avPPp1 (3.4)
Substituindo as equac¸o˜es de (3.2) a (3.4) em (3.1), obte´m o sis-
tema de equac¸o˜es apresentado em (3.5).
Ep − vPPp1 − vlp1 − vp1 = 0
Ep + vPPp1 + vlp2 − vp2 = 0
Es − avPPp1 − vls1 − vs1 = 0
Es + avPPp1 + vls2 − vs2 = 0
(3.5)
A u´ltima equac¸a˜o necessa´ria e´ obtida atrave´s da relac¸a˜o entre
a tensa˜o sobre o enrolamento PPp1 e as correntes nos enrolamentos,
apresentada pela equac¸a˜o (3.6).
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vPPp1 = Lp
dip1
dt
+Mp
dip2
dt
+Mps
dis1
dt
+Mps
dis2
dt
(3.6)
As equac¸o˜es (3.7) e (3.8) determinam as indutaˆncias mu´tuas en-
tre os enrolamentos do transformador.
Mp = Lp (3.7)
Mps = aLp (3.8)
A equac¸a˜o (3.9) e´ obtida substituindo (3.7) e (3.8) em (3.6).
vPPp1 = Lp
(
dip1
dt
+
dip2
dt
+ a
dis1
dt
+ a
dis2
dt
)
(3.9)
As derivadas de corrente nos enrolamentos sa˜o descritas tambe´m
pela equac¸a˜o (3.10).
dixy
dt
=
vlxy
lxy
(3.10)
Substituindo (3.10) em (3.9), obte´m-se a equac¸a˜o (3.11).
−vPPp1
Lp
+
vlp1
lp1
+
vlp2
lp2
+ a
vls1
ls1
+ a
vls2
ls2
= 0 (3.11)
A parcela que conte´m o termo
vPPp1
Lp
pode ser considerada nula se
a indutaˆncia pro´pria do enrolamento Lp for considerada muito maior
que as indutaˆncias dos indutores auxiliares. Realizando esta simpli-
ficac¸a˜o, a equac¸a˜o (3.11) e´ reescrita conforme (3.12).
vlp1
lp1
+
vlp2
lp2
+ a
vls1
ls1
+ a
vls2
ls2
= 0 (3.12)
Agrupando o sistema de equac¸o˜es em (3.5) e a equac¸a˜o (3.12),
obtem-se em (3.13) um sistema linear que descreve todas as tenso˜es
sobre os componentes magne´ticos do conversor para qualquer estado
topolo´gico.
Ana´lise Qualitativa e Quantitativa 147

1 1 0 0 0
−1 0 −1 0 0
a 0 0 1 0
a 0 0 0 1
0 l−1p1 l
−1
p2 al
−1
s1 al
−1
s2


vPPp1
vlp1
vlp2
vls1
vls2
 =

Ep − vp1
Ep − vp2
Es − vs1
Es − vs2
0
 (3.13)
O u´ltimo passo para determinar as tenso˜es sobre os enrolamentos
do transformador e´ determinar as tenso˜es das fontes vp1, vp2, vs1, e
vs2. Considerando que o conversor opera em regime permanente, o
valor me´dio durante um ciclo de chaveamento das tenso˜es sobre os
enrolamentos dos componentes magne´ticos e´ nulo. Portanto, aplicando
esta operac¸a˜o nas linhas A e C do sistema de equac¸o˜es apresentado em
(3.5), obteˆm-se as equac¸o˜es (3.14) e (3.15).
Ep − 〈vp1〉 = 0 (3.14)
Es − 〈vs1〉 = 0 (3.15)
O valor me´dio da tensa˜o durante um ciclo de chaveamento no
ponto xy e´ determinado pela equac¸a˜o (3.16). Esta equac¸a˜o pode ser
simplificada conforme apresentado em (3.17) pois a tensa˜o aplicada
nesses pontos na˜o varia durante a aplicac¸a˜o dos estados topolo´gicos.
〈vxy〉 = 1
2pi
∫ 2pi
0
vxydθ (3.16)
〈vxy〉 = 1
2pi
4∑
n=1
vxy(n)∆θ(n) (3.17)
A Tabela 19 apresenta os valores das tenso˜es nos pontos p1 e
s1 em cada estado topolo´gico em func¸a˜o da tensa˜o do grampeador
prima´rio, Vgp, ou secunda´rio, Vgs, e a durac¸a˜o de cada estado to-
polo´gico.
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Estado Topolo´gico (n)
Grandeza 1 2 3 4
vp1(n) 0 0 Vgp Vgp
vs1(n) Vgs 0 0 Vgs
∆θ(n) δ pi − δ δ pi − δ
Tabela 19. Valores das tenso˜es nos pontos p1 e s1 em cada estado
topolo´gico em func¸a˜o da tensa˜o do grampeador prima´rio ou secunda´rio
e a durac¸a˜o de cada estado topolo´gico.
Substituindo os valores da Tabela 19 nas equac¸o˜es (3.17), obteˆm-
se as equac¸o˜es (3.18) e (3.19).
〈vp1〉 = 1
2
Vgp (3.18)
〈vs1〉 = 1
2
Vgs (3.19)
Igualando-se a equac¸a˜o (3.18) a` (3.14) e a equac¸a˜o (3.19) a` (3.15),
obteˆm-se nas equac¸o˜es (3.20) e (3.21) as tenso˜es nos grampeadores
prima´rio e secunda´rio, respectivamente.
Vgp = 2Ep (3.20)
Vgs = 2Es (3.21)
A Tabela 20 apresenta os valores de tensa˜o das fontes vxy em
func¸a˜o do estado topolo´gico.
A partir deste ponto, os valores das tenso˜es em todos os en-
rolamentos dos componentes magne´ticos para cada estado topolo´gico
podem ser determinados. Para isso, basta substituir os valores da Ta-
bela 20 no sistema de equac¸o˜es apresentado em (3.13) e resolveˆ-lo. Os
resultados sa˜o apresentados pela Tabela 21 considerando que lp1 e´ igual
a` lp2, ls1 igual a` a
2lp1 e ls1 e´ igual a` ls2.
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Estado Topolo´gico (n)
Grandeza 1 2 3 4
vp1(n) 0 0 2Ep 2Ep
vp2(n) 2Ep 2Ep 0 0
vs1(n) 2Es 0 0 2Es
vs2(n) 0 2Es 2Es 0
Tabela 20. Valores das tenso˜es sobre os componentes durante cada
estado topolo´gico e sua durac¸a˜o.
O valor da corrente de cada enrolamento e´ dado pela equac¸a˜o
(3.22).
ixy(θ) =

ixy(0) +
vxy(1)
lxy
θ
ωs
para 0 < θ ≤ δ
ixy(δ) +
vxy(2)
lxy
θ − δ
ωs
para δ < θ ≤ pi
ixy(pi) +
vxy(3)
lxy
θ − pi
ωs
para pi < θ ≤ pi + δ
ixy(pi + δ) +
vxy(4)
lxy
θ − (pi + δ)
ωs
para pi + δ < θ ≤ 2pi
(3.22)
O valor me´dio da poteˆncia processada pelo enrolamento xy e´
obtido atrave´s da equac¸a˜o (3.23).
〈pPPxy〉 = 1
2pi
∫ 2pi
0
vPPxy(θ)ixy(θ)dθ (3.23)
O valor me´dio da poteˆncia durante um ciclo de chaveamento e´
dado pela equac¸a˜o (3.24).
〈p〉 = 〈pPPp1〉+ 〈pPPp2〉
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Estado Topolo´gico (n)
Grandeza 1 2 3 4
vPPp1(n)
aEp − Es
2a
aEp + Es
2a
Es − aEp
2a
−aEp + Es
2a
vlp1(n)
aEp + Es
2a
aEp − Es
2a
−aEp + Es
2a
Es − aEp
2a
vlp2(n)
aEp + Es
2a
aEp − Es
2a
−aEp + Es
2a
Es − aEp
2a
vls1(n) −aEp + Es
2
Es − aEp
2
Es + aEp
2a
aEp − Es
2a
vls2(n) −aEp + Es
2
Es − aEp
2
Es + aEp
2a
aEp − Es
2a
∆θ(n) δ pi − δ δ pi − δ
Tabela 21. Valores das tenso˜es sobre os componentes durante cada
estado topolo´gico e sua durac¸a˜o.
〈p〉 = 1
2pi
∫ 2pi
0
vPPp1(θ) (ip1(θ) + ip2(θ)) dθ (3.24)
O valor me´dio da poteˆncia processada e´ determinado substitu-
indo a equac¸a˜o (3.22) e os valores da Tabela 21 na equac¸a˜o (3.24) e re-
solvendo a integral. Manipulando o resultado propriamente, a equac¸a˜o
que relaciona esse valor me´dio e a varia´vel de controle δ, equac¸a˜o (3.25),
e´ obtida.
〈p〉 = EpEs
ωsalp
δ(pi − δ)
pi
(3.25)
Este resultado foi obtido considerando δ positivo, no entanto,
para valores negativos de δ o funcionamento do conversor e´ ana´logo.
No entanto, a equac¸a˜o que relaciona a poteˆncia e δ e´ diferente da apre-
sentada em (3.25). A deduc¸a˜o da expressa˜o que relaciona poteˆncia
transferida e δ negativo sera´ omitida por ser sime´trica com relac¸a˜o δ
positivo e apenas seu resultado sera´ apresentado pela equac¸a˜o (3.26).
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〈p〉 = EpEs
ωsalp
δ(pi + δ)
pi
(3.26)
Como pode ser observado, apenas os termos (pi − δ) e (pi + δ)
diferem entre as equac¸o˜es (3.25) e (3.26). Se substituir o valor de δ no
termo (pi − δ) da equac¸a˜o (3.25) pelo mo´dulo de seu valor, |δ|, obte´m-
se uma expressa˜o u´nica que descreve a poteˆncia me´dia transferida em
func¸a˜o de δ na equac¸a˜o (3.27).
〈p〉 = EpEs
ωsalp
δ(pi − |δ|)
pi
(3.27)
A poteˆncia normalizada e´ definida em (3.28) e seu comporta-
mento em func¸a˜o de δ e´ ilustrado pela Figura 3.10.
〈p¯〉 = 〈p〉(
EpEs
ωsalp
)
〈p¯〉 = δ(pi − |δ|)
pi
(3.28)
Figura 3.10. Poteˆncia normalizada do conversor em func¸a˜o do aˆngulo
de defasagem δ.
Atrave´s da Figura 3.10, verifica-se que a poteˆncia e´ nula para
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δ = 0◦ e δ = ±180◦. O valor ma´ximo da poteˆncia no sentido da fonte
do lado prima´rio para a fonte do lado secunda´rio ocorre em δ = 90◦ e
no sentido contra´rio em δ = −90◦. Observa-se que o valor de δ pode ser
restringido de −90◦ ate´ 90◦ sem que haja restric¸a˜o no valor da poteˆncia
transferida. Outra faixa de operac¸a˜o poderia ser empregada, a unia˜o
das regio˜es de 90◦ ate´ 180◦ e de −180◦ ate´ −90◦, no entanto, como
sera´ demonstrado a seguir, operar nesta faixa na˜o e´ interessante pois a
corrente que circularia pelos componentes do conversor causaria perdas
de conduc¸a˜o elevadas, principalmente para δ = 180◦.
A Figura 3.11 ilustra as formas de onda da tensa˜o, corrente e
poteˆncia nos enrolamentos do transformador para o caso em que a
tensa˜o da fonte do lado secunda´rio Es e´ igual a` aEp e o valor δ e´
positivo.
Figura 3.11. Formas de onda t´ıpica da poteˆncia processada pelos enro-
lamentos do lado prima´rio do transformador.
Neste caso, ha´ poteˆncia nos enrolamentos apenas durante o se-
gundo e quarto estados topolo´gicos devido a`s tenso˜es nos enrolamentos
serem nulas nos demais estados. O valor instantaˆneo da poteˆncia trans-
ferida pelos enrolamentos do lado prima´rio e´ sempre positivo, ou seja,
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ale´m de haver transfereˆncia de energia do lado prima´rio para secunda´rio
em apenas um sentido, na˜o ha´ troca de energia entre os enrolamentos
prima´rios. Destaca-se duas parcelas de energia processadas pelos enro-
lamentos. A maior parcela e´ transferida empregando os interruptores
Tp1 e Tp2 enquanto que a menor parcela e´ processada atrave´s dos inter-
ruptores Tp1a e Tp2a. Por fim, observa-se que a forma de onda do valor
instantaˆneo da poteˆncia transferida pelo conversor apresenta forma re-
tangular. Quanto maior for δ, maior sera´ a amplitude desta forma de
onda para o mesmo valor me´dio de poteˆncia transferida. Para uma
maior amplitude de poteˆncia, os valores da tensa˜o ou da corrente nos
enrolamentos devem aumentar, no entanto, a tensa˜o nos enrolamentos
depende das tenso˜es da fonte e da relac¸a˜o de transformac¸a˜o a e na˜o
podem ser ajustados livremente. Portanto, o valor das correntes nos
enrolamentos deve aumentar e quanto maior for seu valor, maiores sera˜o
as perdas de conduc¸a˜o nos componentes do conversor. Consequente-
mente, a melhor faixa de valores de δ seria pro´ximo de 0◦, no entanto,
a operac¸a˜o do conversor em uma faixa exageradamente estreita e´ muito
sens´ıvel.
O valor de 〈p〉 tambe´m e´ calculado atrave´s da equac¸a˜o (3.29).
Igualando-se a equac¸a˜o (3.27) a` (3.29) e isolando-se o termo 〈is〉, obtem-
se, em (3.30), o valor me´dio da corrente is num ciclo de chaveamento
em func¸a˜o de δ.
〈p〉 = Es 〈is〉 (3.29)
Es 〈is〉 = EpEs
ωsalp
δ(pi − |δ|)
pi
〈is〉 = Ep
ωsalp
δ(pi − |δ|)
pi
(3.30)
O valor normalizado de 〈is〉 e´ obtido dividindo a equac¸a˜o (3.30)
pelo termo
Ep
ωsalp
. O resultado e´ apresentado por (3.31).
〈i¯s〉 = 〈is〉(
Ep
ωsalp
)
〈i¯s〉 = δ(pi − |δ|)
pi
(3.31)
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A equac¸a˜o (3.31) independe do ganho esta´tico, portanto, para
certo valor de 〈i¯s〉, o ganho pode variar de zero ao infinito, ou seja, o
conversor opera como uma fonte controlada de corrente ideal em func¸a˜o
de δ. A Figura 3.12 ilustra a caracter´ıstica externa do ganho esta´tico
do conversor em func¸a˜o corrente 〈i¯s〉 para va´rios valores de δ. Observa-
se que conforme o aˆngulo δ aumenta, o valor de corrente 〈i¯s〉 tambe´m
aumenta, no entanto, seu incremento e´ menor a partir de δ igual a 46◦,
Figura 3.12. Caracter´ıstica externa do conversor.
A curva de 〈i¯s〉 em func¸a˜o de δ e´ ilustrada na Figura 3.13.
Percebe-se que a corrente e´ praticamente proporcional a` δ no inter-
valo de −45◦ ate´ 45◦. Nesta regia˜o, o conversor pode ser modelado
como uma fonte de corrente cujo valor e´ ajustado linearmente atrave´s
de δ com um erro desprez´ıvel. Aliado a isto, destaca-se que a variac¸a˜o
da corrente neste intervalo e´ treˆs vezes a variac¸a˜o do intervalo de 45◦
ate´ 90◦. Portanto, restringindo a faixa de operac¸a˜o de δ a` metade
da proposta anteriormente, entre −90◦ e 90◦, reduz-se a excursa˜o da
corrente 〈is〉 em apenas 25 %.
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Figura 3.13. Corrente 〈i¯s〉 em func¸a˜o do aˆngulo de defasagem δ.
3.2.3 Poteˆncia Aparente do Transformador e Fator de Poteˆncia
A poteˆncia aparente do transformador e seu fator de poteˆncia em
func¸a˜o do ganho esta´tico e do aˆngulo de defasagem δ sera˜o determina-
dos nesta subsec¸a˜o. Para calcular o fator de poteˆncia do transformador
sa˜o necessa´rios o valor me´dio da poteˆncia e a poteˆncia aparente. Na
subsec¸a˜o 3.2.2, o valor me´dio da poteˆncia foi calculado, portanto, e´ ne-
cessa´rio determinar apenas a poteˆncia aparente. Para isso, necessita-se
dos valores eficazes da tensa˜o e corrente nos enrolamentos do transfor-
mador. O valor eficaz da tensa˜o nos enrolamentos do lado prima´rio e´
calculado atrave´s da equac¸a˜o (3.32).
VPPpy ef =
√
1
2pi
∫ 2pi
0
vPPp12dθ (3.32)
Como o valor da tensa˜o sobre os enrolamentos na˜o varia durante
a aplicac¸a˜o de um estado topolo´gico, a equac¸a˜o (3.32) pode ser simpli-
ficada conforme apresentado por (3.33).
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VPPpy ef =
√√√√ 1
2pi
4∑
n=1
vPPp1(n)2∆θ(n) (3.33)
Substituindo os valores de vPPp1 e ∆θ da Tabela 21 na equac¸a˜o
(3.33), obte´m-se a equac¸a˜o (3.34).
VPPpy ef =
√
a2E2p − 2EpEsa
2δ − pi
pi
+ E2s
2a
(3.34)
O valor da tensa˜o Es obedece a relac¸a˜o apresentada pela equac¸a˜o
(3.35).
Es = aqEp (3.35)
O valor eficaz da tensa˜o nos enrolamentos prima´rios do transfor-
mador e´ obtido substituindo (3.35) em (3.34), o resultado e´ apresentado
pela equac¸a˜o (3.36).
VPPpy ef = Ep
√
1− 2q 2δ − pi
pi
+ q2
2
(3.36)
A equac¸a˜o (3.37) apresenta a expressa˜o para ca´lculo do valor
eficaz da corrente nos enrolamentos prima´rios. Sua deduc¸a˜o e´ apresen-
tada no Apeˆndice C.3. Os coeficientes apy ef{n} sa˜o dados pela equac¸a˜o
(3.38).
Ipy ef =
Ep
ωslp
1
2pi
√√√√ 4∑
n=0
apy ef{n}δn (3.37)
apy ef{n} =

pi2
12
(q2 − 2q + 1) se n = 0
0 se n = 1
pi2(q2 + q) se n = 2
−2pi
(
q2 +
q
3
)
se n = 3
q2 se n = 4
(3.38)
O valor da poteˆncia aparente de um enrolamento do lado prima´rio
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e´ calculado multiplicando as equac¸o˜es (3.37) e (3.36). O resultado e´
apresentado na equac¸a˜o (3.39).
SPPpy = VPPpy efIpy ef
SPPpy =
E2p
ωslp
1
2pi
√
1− 2q 2δ − pi
pi
+ q2
2
√√√√ 4∑
n=0
aipy ef{n}δn (3.39)
A poteˆncia 〈p〉 e´ reescrita em func¸a˜o apenas do valor de Ep subs-
tituindo a equac¸a˜o (3.35) em (3.30). O resultado e´ apresentado pela
equac¸a˜o (3.40).
〈p〉 = Ep
2
ωslp
q
δ(pi − |δ|)
pi
(3.40)
O fator de poteˆncia do transformador para δ positivo e´ calculado
atrave´s da equac¸a˜o (3.41).
FP =
〈p〉
2SPPpy
FP =
2qδ(pi − |δ|)√
1− 2q 2δ − pi
pi
+ q2
√√√√ 4∑
n=0
aipy ef{n}δn
(3.41)
A Figura 3.14 ilustra a superf´ıcie do fator de poteˆncia do trans-
formador, FP , em func¸a˜o de ganho q e do aˆngulo de defasagem δ.
Observa-se que o fator de poteˆncia reduz abruptamente conforme δ se
aproxima de 180◦ para qualquer valor q. O mesmo ocorre quando δ
aproxima-se de 0◦ a na˜o ser para ganho q igual a 1. Para valores de
δ entre 45◦ e 135◦, o fator de poteˆncia e´ elevado e apresenta pouca
variac¸a˜o no intervalo de ganho q ilustrado. No entanto, conforme o ga-
nho q se afasta da unidade, o fator de poteˆncia apresenta uma pequena
reduc¸a˜o.
A Figura 3.15 apresenta a mesma caracter´ıstica ilustrada pela
Figura 3.14 mas como um gra´fico de contorno com n´ıveis variando de
0,65 ate´ 0,75.
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Figura 3.14. Superf´ıcie do fator de poteˆncia em func¸a˜o de δ e q.
Nesta figura, percebe-se que ha´ duas regio˜es com fator de poteˆncia
elevado, localizadas ao redor de (70◦, 0, 85), ponto FPδ+, e (−70◦, 1, 17),
FPδ−. Quanto maior for o fator de poteˆncia do transformador, menor
sera´ o valor de poteˆncia aparente e, consequentemente, menor sera´ seu
volume para a mesma poteˆncia me´dia transferida. Portanto, quanto
mais pro´ximo o ponto de operac¸a˜o do conversor enquanto este processa
poteˆncia nominal for de FPδ+ ou FPδ−, menor sera´ o volume de seu
transformador.
Em muitas aplicac¸o˜es, o ganho esta´tico especificado e´ constante,
no entanto, o mesmo na˜o ocorre com relac¸a˜o ao aˆngulo δ. Como o
controle da poteˆncia do conversor e´ realizado atrave´s deste aˆngulo, seu
valor varia. Ale´m disso, sendo o conversor bidirecional, δ assume valores
negativos. Portanto, o caminho que o ponto de operac¸a˜o (δ, q) durante
o funcionamento do conversor descreve uma linha horizontal no gra´fico
da Figura 3.15. Sua localizac¸a˜o com relac¸a˜o ao eixo vertical deve ser
tal que o fator de poteˆncia seja o maior poss´ıvel na faixa de operac¸a˜o de
δ. Logo, os pontos FPδ+ ou FPδ− na˜o devem fazer parte desta linha
pois, apesar de apresentarem o maior fator de poteˆncia, seu valor reduz
sensivelmente ao longo de δ.
A Figura 3.16 ilustra as curvas do fator de poteˆncia para os casos
de q igual a 0,85, 1 e 1,17.
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Figura 3.15. Gra´fico de contorno do fator de poteˆncia em func¸a˜o de δ
e q.
Figura 3.16. Curva fator de poteˆncia em func¸a˜o de δ para q igual a
0,85, 1 e 1,17.
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Verifica-se que a melhor localizac¸a˜o da linha e´ para q igual a 1.
Neste caso, o valor ma´ximo do fator de poteˆncia e´ 0,74 e seu valor ao
longo de δ na˜o e´ inferior a 0,7.
3.2.4 Ana´lise da Comutac¸a˜o
Nesta subsec¸a˜o sera˜o apresentadas as etapas de operac¸a˜o do con-
versor durante a entrada em conduc¸a˜o e bloqueio dos interruptores. A
ana´lise sera´ realizada para o caso em que o ganho esta´tico normalizado,
q, e´ unita´rio e o aˆngulo δ e´ positivo, ou seja, a forma de onda das cor-
rentes nos enrolamentos tem formato trapezoidal e o fluxo de energia
e´ no sentido do lado prima´rio para o secunda´rio. Ale´m disto, a ana´lise
sera´ dividida em duas partes: ponte de interruptores do lado prima´rio
e do lado secunda´rio sendo que apenas a comutac¸a˜o de um brac¸o de
cada ponte sera´ detalhada. A ana´lise dos outros brac¸os e´ ana´loga.
Ao modelo do interruptor e´ adicionado um capacitor em paralelo para
representar sua capacitaˆncia intr´ınseca.
Primeiramente, sera˜o analisadas as comutac¸o˜es dos interruptores
do lado prima´rio, mais precisamente, o bloqueio do interruptor Tp1a e
entrada em conduc¸a˜o de Tp1. A corrente ip1 e´ negativa, circulando
atrave´s do interruptor Tp1 e seu valor na˜o varia durante a comutac¸a˜o
e, portanto, sera´ representada por uma fonte de corrente. O mesmo e´
considerado com relac¸a˜o a tensa˜o no capacitor de grampeamento, Cgp,
mas como uma fonte de tensa˜o. Nesta condic¸a˜o, a tensa˜o vTp1a e´ nula
e a tensa˜o vTp1 e´ igual a tensa˜o Vgp. A Figura 3.17 apresenta o circuito
do brac¸o formado pelos interruptores Tp1a e Tp1 e as formas de onda
corrente e tensa˜o nos interruptores antes da comutac¸a˜o.
No instante t = t1, o interruptor Tp1a e´ comandado a bloquear, a
corrente que antes circulava pelo interruptor e´ desviada para os capaci-
tores dos dois interruptores, aumentando a tensa˜o vTp1a e diminuindo
a tensa˜o vtp1. A Figura 3.18 ilustra esta etapa de operac¸a˜o e as formas
de onda de tensa˜o e corrente nos interruptores apo´s o chaveamento.
No instante t = t2, a tensa˜o vTp1 iguala a zero e o diodo Dp1
e´ polarizado diretamente e passa a conduzir toda a corrente. A partir
deste momento, o interruptor Tp1 pode ser comandado a conduzir sem
que ocorra comutac¸a˜o dissipativa. A Figura 3.19 ilustra o circuito e as
formas de onda da corrente e tensa˜o nos interruptores ate´ o instante t2.
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Figura 3.17. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor antes do blo-
queio do interruptor Tp1a e as principais formas de onda do conversor.
Figura 3.18. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor apo´s t = t1 e as
principais formas de onda do conversor.
Figura 3.19. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor apo´s t = t2 e as
principais formas de onda do conversor.
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Em t = t3, o interruptor Tp1 e´ comandado a conduzir e sua
comutac¸a˜o e´ suave. No entanto, a corrente continua a circular pelo seu
diodo. A Figura 3.20 ilustra o circuito e as formas de onda da corrente
e tensa˜o nos interruptores apo´s a entrada em conduc¸a˜o do interruptor
Tp1.
Figura 3.20. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor apo´s t = t3 e as
principais formas de onda do conversor.
Apo´s t = t3, a corrente ip1 cresce linearmente, seu sentido in-
verte e passa a circular pelo interruptor Tp1 em vez de pelo seu diodo.
Na verdade, a entrada em conduc¸a˜o do interruptor Tp1 deve ocorrer
antes que a corrente inverta seu sentido de forma a garantir comutac¸a˜o
suave. A corrente para de crescer apo´s os interruptores do lado se-
cunda´rio troquem de estado. Apo´s certo intervalo, o interruptor Tp1
sera´ comandado a bloquear e o interruptor Tp1a sera´ comandado a con-
duzir. O diagrama do brac¸o prima´rio e as principais formas de onda
sa˜o ilustrados pela Figura 3.21.
Figura 3.21. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor antes o bloqueio
do interruptor Tp1 e as principais formas de onda do conversor.
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Em t = t4, o interruptor Tp1 e´ comandado a bloquear. A corrente
ip1 passa a circular pelos capacitores de ambos os interruptores, fazendo
a tensa˜o vp1a decrescer e a tensa˜o vp1, ate´ enta˜o nula, crescer. A Figura
3.22 apresenta o diagrama do brac¸o de interruptores e as principais
formas de onda do conversor apo´s o bloqueio do interruptor Tp1.
Figura 3.22. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor apo´s o bloqueio
do interruptor Tp1 e as principais formas de onda do conversor.
Em t = t5, a tensa˜o vp1a iguala-se a zero, polarizando o diodo do
interruptor Tp1a e, desta forma, a corrente ip1 passa a circular apenas
por este diodo. A partir deste instante, o interruptor Tp1a pode ser
comandado a conduzir sem que ocorra comutac¸a˜o dissipativa. A Figura
3.23 apresenta o diagrama do brac¸o de interruptores e as principais
formas de onda do conversor apo´s t = t5.
Figura 3.23. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor apo´s o bloqueio
do interruptor Tp1 e as principais formas de onda do conversor.
Em t = t6, o interruptor Tp1a e´ comandado a conduzir, no en-
tanto, a corrente continua a circular atrave´s de seu diodo devido ao
sentido da corrente ip1. O diagrama do brac¸o de interruptores e as
principais formas de onda do conversor sa˜o ilustrados pela Figura 3.24.
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Apo´s t = t6, a corrente ip1 decresce, invertendo seu sentido e
passando a circular pelo interruptor Tp1a, ate´ que os interruptores do
lado secunda´rio troquem de estado. Apo´s certo intervalo, o interruptor
Tp1a voltara´ a bloquear, iniciando um novo per´ıodo de chaveamento e
o processo descrito sera´ repetido.
Figura 3.24. Diagrama do brac¸o prima´rio do conversor apo´s t = t6 e as
principais formas de onda do conversor.
A descric¸a˜o das etapas de operac¸a˜o do brac¸os de interruptores
da ponte do lado secunda´rio sera´ apresentada a seguir. Inicialmente,
sera´ descrita o bloqueio do interruptor Ts1 e a entrada em conduc¸a˜o do
interruptor Ts1a. A corrente is1 circula pelo interruptor Ts1, a tensa˜o
vTs1 e´ nula e a tensa˜o vTs1a e´ igual a tensa˜o Vgs. A Figura 3.25 apre-
senta o diagrama do brac¸o de interruptores e as principais formas de
onda do conversor antes do bloqueio do interruptor Ts1.
Figura 3.25. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor antes do blo-
queio do interruptor TTs1 e as principais formas de onda do conversor.
Em t = t1, o interruptor Ts1 e´ comandado a bloquear. A cor-
rente is1, que antes circulava pelo interruptor, agora passa a circular
pelos capacitores dos interruptores. A tensa˜o vTs1 cresce linearmente
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enquanto a tensa˜o vTs1a decresce. A Figura 3.26 apresenta o diagrama
do brac¸o de interruptores e as principais formas de onda do conversor
logo apo´s o bloqueio do interruptor Ts1.
Figura 3.26. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor apo´s o blo-
queio do interruptor Ts1 e as principais formas de onda do conversor.
Em t = t2, a tensa˜o vTs1a iguala-se a zero, polarizando o di-
odo do interruptor Ts1a. A corrente is1 e´ desviada dos capacitores
para o diodo do interruptor Ts1a. Apo´s este instante, enquanto esta
condic¸a˜o durar, o interruptor Ts1a pode ser comandado a conduzir sem
que ocorra comutac¸a˜o dissipativa. Na Figura 3.27, o diagrama do brac¸o
secunda´rio e as principais formas de onda do conversor ate´ este instante
sa˜o ilustrados.
Figura 3.27. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor e suas princi-
pais formas de onda do conversor ate´ t = t2.
Em t = t3, o interruptor Ts1a e´ comandado a conduzir. Apesar de
este interruptor estar habilitado, a corrente is1, devido ao seu sentido,
continua a circular pelo diodo de Ss1a. A Figura 3.28 ilustra o diagrama
do brac¸o secunda´rio e as principais formas de onda do conversor ate´ o
instante t3.
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Em algum instante apo´s t3, os interruptores da ponte do lado
prima´rio trocam de estado fazendo a corrente is1 decrescer, mudando
de sentido e passando a circular pelo interruptor Ts1a ate´ que este
interruptor bloqueie. A Figura 3.29 apresenta o diagrama do brac¸o
secunda´rio e as principais formas de onda do conversor imediatamente
antes do bloqueio deste interruptor.
Figura 3.28. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor e suas princi-
pais formas de onda ate´ t = t3.
Figura 3.29. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor e suas princi-
pais formas de onda antes do bloqueio de Ts1a.
No instante t4, o interruptor Ts1a e´ comandado a bloquear e a
corrente is2 passa a circular pelos capacitores dos interruptores Ts1 e
Ts1a, fazendo a tensa˜o vTs1a aumentar e a tensa˜o vTs1 decrescer. Na
Figura 3.30, sa˜o ilustrados o diagrama do brac¸o secunda´rio e as princi-
pais formas de onda do conversor logo apo´s o bloqueio do interruptor
Ts1a.
Em t = t5, a tensa˜o vTs1a se iguala a zero e polarizando o diodo
de Ss1. A corrente is1, que antes circulava pelos capacitores, passa a
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circular por este diodo. A Figura 3.31 apresenta o diagrama do brac¸o
secunda´rio e as principais formas de onda do conversor ate´ este instante.
Em t = t6, o interruptor Ts1 e´ comandado a conduzir, no entanto,
o diodo continua a conduzir devido ao sentido da corrente. Como a
tensa˜o vTs1 e´ nula, a comutac¸a˜o e´ suave. Na Figura 3.32, sa˜o ilustrados
o diagrama do brac¸o secunda´rio e as principais formas de onda do
conversor ate´ a entrada de conduc¸a˜o do interruptor Ts1.
Figura 3.30. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor e suas princi-
pais formas de onda apo´s bloqueio de Ts1a.
Figura 3.31. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor e suas princi-
pais formas de onda ate´ o instante t5.
Apo´s t = t6, a corrente is1 permanece constante ate´ que os inter-
ruptores do lado prima´rio troquem de estado, a partir deste momento, a
corrente is1 cresce linearmente e inverte de sentido e passando a circular
pelo interruptor Ts1. Apo´s certo intervalo, o interruptor Tp1a voltara´
a bloquear, iniciando um novo per´ıodo de chaveamento e o processo
descrito sera´ repetido.
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Figura 3.32. Diagrama do brac¸o secunda´rio do conversor e suas princi-
pais formas de onda apo´s entrada de conduc¸a˜o do interruptor Ts1.
Baseado nas formas de onda apresentadas, percebe-se que a en-
trada em conduc¸a˜o dos interruptores ocorre com tensa˜o nula devido a
corrente circulante por estes componentes durante sua comutac¸a˜o ser
negativa. Contudo, a operac¸a˜o do conversor com ganho esta´tico dife-
rente do unita´rio pode distorcer o formato destas correntes ao ponto
que comutac¸a˜o suave em todos os semicondutores na˜o ocorra mais.
Nota-se que a entrada em conduc¸a˜o dos interruptores principais do
lado prima´rio e dos interruptores auxiliares do lado secunda´rio sa˜o
mais prop´ıcias de deixar de ser suave devido ao valor reduzido de cor-
rente nestes instantes. Portanto, determinando as condic¸o˜es em que
a corrente nesses componentes durante sua comutac¸a˜o e´ nula permite
delimitar a regia˜o em que ocorre comutac¸a˜o suave.
O valor da corrente no interruptor Tp1 durante a entrada em
conduc¸a˜o e´ determinada pela equac¸a˜o (C.13) para θ igual a zero e no
interruptor Ts1a pela equac¸a˜o (C.15) para θ igual a pi + δ.
A Figura 3.33 ilustra essas regio˜es no plano 〈p¯〉 versus δ. Ale´m
das regio˜es, sa˜o ilustradas curvas 〈p¯〉 em func¸a˜o do aˆngulo δ para di-
versos valores de ganho esta´tico.
Verifica-se que para ganho esta´tico unita´rio, havera´ comutac¸a˜o
suave independente do valor do aˆngulo δ. Contudo, para ganho esta´tico
diferente da unidade, ha´ um aˆngulo mı´nimo em que ocorre comutac¸a˜o
suave em todos os interruptores e conforme o ganho q se distancia
da unidade, maior sera´ esse aˆngulo. Percebe-se que a comutac¸a˜o dos
interruptores do lado secunda´rio deixa de ser suave para valores de
ganho esta´tico abaixo da unidade enquanto que isso ocorre para os
interruptores do lado prima´rio para valores de q superiores ao unita´rio.
Ana´lise Qualitativa e Quantitativa 169
Figura 3.33. Gra´fico do valor me´dio normalizado da poteˆncia proces-
sada pelo conversor em func¸a˜o do aˆngulo δ para diversos valores de
ganho esta´tico q com indicac¸a˜o de operac¸a˜o com comutac¸a˜o suave par-
cial e total.
3.2.5 Modelagem Dinaˆmica das Plantas de Corrente
Nesta subsec¸a˜o sera´ apresentada a modelagem dinaˆmica das cor-
rentes do transformador, prima´rias e secunda´rias, em func¸a˜o das razo˜es
c´ıclicas dos pulsos de comando dos interruptores e do defasamento entre
os pulsos do lado prima´rio e secunda´rio.
A Figura 3.34 ilustra o circuito do conversor com as indicac¸o˜es
das convenc¸o˜es das correntes e tenso˜es do conversor.
Figura 3.34. Circuito do conversor com grampeamento ativo.
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O circuito equivalente do conversor e´ obtido considerando as
tenso˜es aplicadas sobre os enrolamentos como fontes controladas de
tensa˜o e as correntes que circulam pelos capacitores de grampeamento
como fontes controladas de corrente, todas dependentes dos sinais de
comando dos interruptores. Este circuito e´ apresentado pela Figura
3.35. O sistema de equac¸o˜es apresentado pela equac¸a˜o (3.42) e´ obtido
atrave´s dos somato´rios das tenso˜es das malhas e dos somato´rios das
correntes dos no´s do circuito apresentado na Figura 3.35.
O sistema de equac¸o˜es apresentado pela equac¸a˜o (3.43) descreve
as tenso˜es sobre os enrolamentos do transformador em func¸a˜o de suas
correntes.
Figura 3.35. Circuito equivalente do conversor.

Cgp
dvgp
dt
− g¯p1ip1 − g¯p2ip2 = 0
Cgs
dvgs
dt
− g¯s1is1 − g¯s2is2 = 0
Ep − vPPp1 − lp dip1
dt
− rpip1 − g¯p1vgp = 0
Ep + vPPp2 + lp
dip2
dt
+ rpip2 − g¯p2vgp = 0
Es − vPPs1 − ls dis1
dt
− rsis1 − g¯s1vgs = 0
Es + vPPs2 + ls
dis2
dt
+ rsis2 − g¯s2vgs = 0
(3.42)
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
vPPp1 =
d
dt
(Lpip1 −Mpip2 +Mpsis1 −Mpsis2)
vPPp2 =
d
dt
(Mpip1 − Lpip2 +Mpsis1 −Mpsis2)
vPPs1 =
d
dt
(Mpsip1 −Mpsip2 + Lsis1 −Msis2)
vPPs2 =
d
dt
(Mpsip1 −Mpsip2 +Msis1 − Lsis2)
(3.43)
Substituindo a equac¸a˜o (3.43) em (3.42), obte´m-se a equac¸a˜o
(3.44), apo´s manipula´-la propriamente.
[
Cgp 0
0 Cgs
]
d
dt
[
vgp
vgs
]
=
[
g¯p1 g¯p2 0 0
0 0 g¯s1 g¯s2
]
ip1
ip2
is1
is2


−Lp − lp −Mp −Mps −Mps
Mp lp + Lp Mps Mps
−Mps −Mps −ls − Ls −Ms
Mps Mps Ms ls + Ls
 ddt

ip1
ip2
is1
is2
 = ...
...−

−rp 0 0 0
0 rp 0 0
0 0 −rs 1
0 0 0 rs


ip1
ip2
is1
is2
−

g¯p1 0
g¯p2 0
0 g¯s1
0 g¯s2
[ vgpvgs
]
+ ...
...−

1 0
1 0
0 1
0 1
[ epes
]
(3.44)
O sistema exibido pela equac¸a˜o (3.44) pode ser reescrito con-
forme a equac¸a˜o (3.45).
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[C]
d
dt
[vgx] = [Gxy]
t
[ixy]
[M ]
d
dt
[ixy] = − [R] [ixy]− [Gxy] [vgx]− [B] [ex]
(3.45)
A matriz apresentada pela equac¸a˜o (3.46) descreve a transformac¸a˜o
linear das correntes dos enrolamentos do transformador em componen-
tes de modo comum e diferencial enquanto que a matriz apresentada
pela equac¸a˜o (3.47) descreve a transformac¸a˜o inversa.
[T ]
−1
=

1 1 0 0
1 −1 0 0
0 0 1 1
0 0 1 −1
 (3.46)
[T ] =
1
2

1 1 0 0
1 −1 0 0
0 0 1 1
0 0 1 −1
 (3.47)
As matrizes
[
G¯xy
]
,
[
G¯xy
]t
e o vetor corrente [ixy] da equac¸a˜o
(3.45) sa˜o reescritos em func¸a˜o de componentes de modo comum e
diferencial respectivamente pelas equac¸o˜es (3.48) a (3.50).[
G¯xy
]
= [T ]
[
G¯xcd
]
(3.48)
[
G¯xy
]t
=
[
G¯xcd
]t
[T ]
t
(3.49)
[ixy] = [T ] [ixcd] (3.50)
Substituindo as equac¸o˜es (3.48), (3.49) e (3.50) em (3.45) e ma-
nipulando o resultado propriamente, obtem-se o sistema exibido pela
equac¸a˜o (3.51).
[C]
d
dt
[vgx] =
[
G¯xcd
]t
[T ]
t
[T ] [ixcd]
[M ] [T ]
d
dt
[ixcd] = − [R] [T ] [ixcd]− [T ]
[
G¯xcd
]
[vgx]− [B] [ex]
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d
dt
[vgx] =
1
2
[C]
−1 [
G¯xcd
]t
[ixcd]
d
dt
[ixcd] =− [T ]−1 [M ]−1 [R] [T ] [ixcd] + ...
...− [T ]−1 [M ]−1 [T ] [G¯xcd] [vgx]− [T ]−1 [M ]−1 [B] [ex]
d
dt
[vgx] =
1
2
[C]
−1 [
G¯xcd
]t
[ixcd]
d
dt
[ixcd] = [MRcd]
−1
[ixcd] + [Mcd]
−1 [
G¯xcd
]
[vgx] + [Bcd] [ex]
(3.51)
Os termos da equac¸a˜o (3.51) sa˜o apresentados atrave´s das equac¸o˜es
(3.52) a (3.54). O valor de indutaˆncia ls e de resisteˆncia rs sa˜o consi-
derados a2 vezes o valor da indutaˆncia lp e rp, respectivamente.
[MRcd]
−1
= − [T ]−1 [M ]−1 [R] [T ]
[MRcd]
−1
=
rp
lp

−1 0 0 0
0 −2Lp + lp
4Lp + lp
0 a
2Lp
4Lp + lp
0 0 −1 0
0
1
a
2Lp
4Lp + lp
0 −2Lp + lp
4Lp + lp
 (3.52)
[Mcd]
−1
= − [T ]−1 [M ]−1 [T ]
[Mcd]
−1
=

1
lp
0 0 0
0
1
lp
2Lp + lp
4Lp + lp
0 − 1
alp
2Lp
4Lp + lp
0 0
1
a2lp
0
0 − 1
alp
2Lp
4Lp + lp
0
1
a2lp
2Lp + lp
4Lp + lp

(3.53)
[Bcd] = − [T ]−1 [M ]−1 [B]
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[Bcd] = 2

0 0
1
lp
0
0 0
0
1
a2lp
 (3.54)
Se a indutaˆncia pro´pria dos enrolamentos do transformador for
muito maior que a indutaˆncia dos indutores auxiliares, as matrizes
[MRcd]
−1
e [Mcd]
−1
podem ser aproximadas pelas equac¸o˜es (3.55) e
(3.56), respectivamente.
[MRcd]
−1
=
rp
2lp

−2 0 0 0
0 −1 0 a
0 0 −2 0
0 a−1 0 −1
 (3.55)
[Mcd]
−1
=
1
2lp

2 0 0 0
0 1 0 −a−1
0 0 2a−2 0
0 −a−1 0 a−2
 (3.56)
A Figura 3.36 ilustra o circuito equivalente do conversor em com-
ponentes de modo comum e diferencial. Observa-se que as componentes
de modo comum da corrente circulam pelas fontes ep e es sendo mate-
maticamente ideˆnticas a`s correntes que fisicamente circulam por estas
fontes. E´ poss´ıvel verificar que se as tenso˜es sobre os capacitores de
grampeamento forem livres de ondulac¸a˜o assim como as componentes
de modo comum dos sinais de comando dos interruptores, as compo-
nentes de modo comum das correntes tambe´m sera˜o. Isto e´ poss´ıvel
fazendo os sinais de comando gx1 e gx2 complementares. Ale´m disto,
percebe-se que as componentes de modo diferencial das correntes circu-
lam pelo transformadores e que se os valores me´dios das componentes
de modo diferencial dos sinais de comando forem diferentes de zero,
havera´ valor me´dio de corrente nos enrolamentos limitado apenas pelas
resisteˆncias parasitas destes.
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Figura 3.36. Circuito equivalente do conversor em componentes de
modo comum e diferencial.
O pro´ximo passo da modelagem dinaˆmica e´ determinar os valo-
res me´dios durante um ciclo de chaveamento das correntes que circu-
lam pelos capacitores e das tenso˜es sobre os indutores. Normalmente,
na modelagem dinaˆmica de conversores, as ondulac¸o˜es das grandezas
sa˜o desprezadas devido a serem muito menores do que os seus valo-
res me´dios. No presente caso, isto na˜o se aplica pois ha´ uma elevada
ondulac¸a˜o nestas grandezas, em alguns casos sendo o valor me´dio ate´
mesmo nulo. Portanto, as varia´veis sera˜o decompostas em treˆs compo-
nentes: valor me´dio durante o ciclo de chaveamento e duas componentes
harmoˆnicas, uma componente real e uma componente imagina´ria ba-
seado em [57] e semelhante ao apresentado em [58] para o conversor
DAB.
Primeiramente sera˜o determinadas os valores me´dios das corren-
tes nos capacitores.
As componentes de modo comum das correntes sa˜o livres de on-
dulac¸a˜o, conforme explicado anteriormente, portanto, seu valor pode
ser aproximado por uma u´nica componente que representa seu valor
me´dio em um per´ıodo de chaveamento, conforme apresentado pela
equac¸a˜o (3.57). O mesmo pode ser afirmado com relac¸a˜o as compo-
nentes de modo comum dos sinais de comando conforme apresentado
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pela equac¸a˜o (3.58).
ixc = ixc0 (3.57)
gxc = gxc0 (3.58)
Portanto, o valor me´dio da corrente nas fontes controladas de
corrente e´ obtido atrave´s da equac¸a˜o (3.59).
〈g¯xcixc〉 = 1
Ts
∫ Ts
0
g¯xcixcdt
〈g¯xcixc〉 = g¯xc0ixc0 (3.59)
As componentes de modo diferencial das correntes na˜o apresen-
tam a mesma caracter´ıstica que as componentes de modo comum assim
como as componentes de modo diferencial dos sinais de comando. Ale´m
de poderem apresentar um valor me´dio durante um per´ıodo de chave-
amento, tambe´m apresentam uma elevada ondulac¸a˜o na frequeˆncia de
chaveamento dos interruptores que na˜o pode ser desconsiderada. As
equac¸o˜es (3.60) e (3.61) definem a aproximac¸a˜o das componentes de
modo diferencial das correntes e dos sinais de comando dos interrupto-
res, respectivamente.
ixd = ixd0 + ixdRecos(ωst) + ixdImsen(ωst) (3.60)
g¯xd = d¯xd + g¯xdRecos(ωst) + g¯xdImsen(ωst) (3.61)
O valor me´dio durante um ciclo de chaveamento da corrente das
fontes controladas de corrente de modo diferencial e´ obtido pela equac¸a˜o
(3.62).
〈g¯xdixd〉 = 1
Ts
∫ Ts
0
g¯xdixddt
〈g¯xdixd〉 = g¯xd0ixd0 + 1
2
g¯xdReixdRe +
1
2
g¯xdImixdIm (3.62)
A tensa˜o nos capacitores apresenta baixa ondulac¸a˜o, portanto,
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sera´ aproximada apenas pelo seu valor me´dio durante um ciclo de cha-
veamento, vgx0. O valor me´dio da corrente nos capacitores de gram-
peamento e´ obtido subtraindo a equac¸a˜o (3.62) da equac¸a˜o (3.59). O
resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (3.63).
Cx
dvgx0
dt
= g¯xc0ixc0 − g¯xd0ixd0 − 1
2
g¯xdReixdRe − 1
2
g¯xdImixdIm (3.63)
As tenso˜es das fontes controladas de tensa˜o de modo diferen-
cial tambe´m sa˜o decompostas em treˆs componentes, conforme apresen-
tado pela equac¸a˜o (3.64), assim como as quedas de tensa˜o sobre as
resisteˆncias parasitas, equac¸a˜o (3.65), e sobre os indutores auxiliares,
equac¸a˜o (3.66) .
g¯xdvgx0 = g¯xd0vgx0 + g¯xdRevgx0cos(ωst) + g¯xdImvgx0sen(ωst) (3.64)
2rxixd = 2rxixd0 + 2rxixdRecos(ωst) + 2rxixdImsen(ωst) (3.65)
2lx
dixd
dt
=2lx
dixd0
dt
+ 2lx
(
dixdRe
dt
+ ωsixdIm
)
cos(ωst)+
+ 2lx
(
dixdIm
dt
− ωsixdRe
)
sen(ωst)
(3.66)
Portanto, os circuitos equivalentes ilustrados pelas figuras 3.36(c)
e (d) sa˜o desdobrados em outros seis circuitos equivalentes, dois com-
postos apenas por componentes me´dias, dois compostos por compo-
nentes reais e dois compostos por componentes imagina´rias. A Figura
3.37 ilustra o circuito equivalente do conversor em componentes me´dias,
reais e imagina´rias.
Os sinais de comando dos interruptores em func¸a˜o de suas razo˜es
c´ıclicas e do aˆngulo de defasagem δ pelas equac¸o˜es (3.67) a (3.70).
g¯p1 =
1 se − dp1
Ts
2
< t < dp1
Ts
2
0 caso contra´rio
(3.67)
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Figura 3.37. Circuito equivalente do conversor em componentes me´dias,
reais e imagina´rias.
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g¯p2 =
1 se − (dp2 − 1)
Ts
2
< t < (dp2 + 1)
Ts
2
0 caso contra´rio
(3.68)
g¯s1 =
1 se
(
−ds1 + δ
pi
)
Ts
2
< t <
(
ds1 +
δ
pi
)
Ts
2
0 caso contra´rio
(3.69)
g¯s2 =
1 se
(
−ds2 + δ
pi
+ 1
)
Ts
2
< t <
(
ds2 +
δ
pi
+ 1
)
Ts
2
0 caso contra´rio
(3.70)
As componentes me´dias, reais e imagina´rias de cada sinal de
comando dos interruptores sa˜o obtidas substituindo as equac¸o˜es (3.67) a
(3.70) na equac¸a˜o (3.71), (3.72) e (3.73), respectivamente. O resultado
para cada caso e´ apresentado pela Tabela 22.
g¯xy0 =
1
Ts
∫ Ts
2
−Ts2
g¯xydt (3.71)
g¯xyRe =
2
Ts
∫ Ts
2
−Ts2
g¯xycos(ωt)dt (3.72)
g¯xyIm =
2
Ts
∫ Ts
2
−Ts2
g¯xysen(ωt)dt (3.73)
As razo˜es c´ıclicas dos sinais de cada interruptor podem ser rede-
finidas como uma soma ou subtrac¸a˜o de duas varia´veis conforme apre-
sentado nas equac¸o˜es (3.74) e (3.75). Onde D¯x e´ um valor constante de
0,5 e ∆d¯x e´ um valor varia´vel de pequena amplitude, idealmente nulo.
d¯x1 = D¯p + ∆d¯x (3.74)
d¯x2 = D¯p −∆d¯x (3.75)
Substituindo as equac¸o˜es (3.74) e (3.75) nos valores da Tabela 22
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g¯xy0 g¯xyRe g¯xyIm
x = p e y = 1 d¯p1
2
pi
sen(d¯p1pi) 0
x = p e y = 2 d¯p2 − 2
pi
sen(d¯p2pi) 0
x = s e y = 1 d¯s1
2
pi
sen(d¯s1pi)cos(δ)
2
pi
sen(d¯s1pi)sen(δ)
x = s e y = 2 d¯s2 − 2
pi
sen(d¯s2pi)cos(δ) − 2
pi
sen(d¯s2pi)sen(δ)
Tabela 22. Componentes me´dias, reais e imagina´rias dos sinais de co-
mando dos interruptores.
e aplicando a transformac¸a˜o de componentes de fase em componentes
de modo comum e diferencial, obteˆm-se as componentes me´dias, reais
e imagina´rias de modo comum e diferencial dos sinais de comando nas
equac¸o˜es (3.79) a (3.83).
g¯pd0 = 2∆d¯p (3.76)
g¯sd0 = 2∆d¯s (3.77)
g¯pdIm = 0 (3.78)
g¯pc0 = 2D¯p (3.79)
g¯sc0 = 2D¯s (3.80)
g¯pdRe =
4
pi
sen(piD¯p)cos(pi∆d¯p) (3.81)
g¯sdRe =
4
pi
sen(piD¯s)cos(pi∆d¯s)cos(δ) (3.82)
g¯sdIm = − 4
pi
sen(piD¯s)cos(pi∆d¯s)sen(δ) (3.83)
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As equac¸o˜es (3.79) a (3.83) podem ser aproximadas respectiva-
mente pelas equac¸o˜es (3.84) a (3.88) se for considerado que ∆d¯p e ∆d¯s
sa˜o muito pro´ximos a zero e se Dp e Ds sa˜o muito pro´ximos a 0,5.
g¯pc0 ≈ 1 (3.84)
g¯sc0 ≈ 1 (3.85)
g¯pdRe ≈ 4
pi
(3.86)
g¯sdRe ≈ 4
pi
cos(δ) (3.87)
g¯sdIm ≈ − 4
pi
sen(δ) (3.88)
Linearizando as equac¸o˜es (3.87) e (3.88), obteˆm-se as equac¸o˜es
(3.89) e (3.90), respectivamente. A varia´vel Γ representa o valor do
ponto de operac¸a˜o do aˆngulo δ e a varia´vel ∆δ representa uma pequena
variac¸a˜o entorno deste ponto.
g¯sdRe ≈ 4
pi
cos(Γ)− 4
pi
sen(Γ)∆δ (3.89)
g¯sdIm ≈ − 4
pi
sen(Γ)− 4
pi
cos(Γ)∆δ (3.90)
As correntes e tenso˜es no circuito da Figura 3.37 podem ser re-
presentadas como a soma de duas parcelas: uma delas representando
o ponto de operac¸a˜o, simbolizada pelas mesmas letras com excec¸a˜o da
primeira, que para este caso e´ maiu´scula, e outra parcela representando
uma pequena perturbac¸a˜o, simbolizada tambe´m pelas mesmas letras,
no entanto, com o s´ımbolo ∆ antecedendo-as. Fazendo as alterac¸o˜es nos
circuitos da Figura 3.37 levando em conta as equac¸o˜es (3.76) a (3.80), as
equac¸o˜es (3.84) a (3.81) e as equac¸o˜es (3.89) e (3.90), obte´m-se um cir-
cuito equivalente composto de elementos cujo valor de seus paraˆmetros
dependem do ponto de operac¸a˜o e das perturbac¸o˜es das tenso˜es, das
correntes e dos paraˆmetros que caracterizam os pulsos de comando. A
equac¸a˜o (3.91) descreve este circuito em varia´veis de estado. Os vetores
X e E representam os valores das correntes e tenso˜es do conversor no
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ponto de operac¸a˜o e o vetor ∆x e ∆e representam as pequenas per-
turbac¸o˜es destas grandezas. A matriz A e´ dependente dos valores dos
paraˆmetros da pulsos de comando no ponto de operac¸a˜o e a matriz
∆A e´ a soma de treˆs matrizes, cada uma destas sendo a linearizac¸a˜o
de A em func¸a˜o de uma varia´vel de controle conforme apresentado na
equac¸a˜o (3.92).
dX
dt
+
d∆x
dt
= ([A] + [∆A])(X + ∆x) + [B] (E + ∆e)
dX
dt
+
d∆x
dt
= [A]X + [∆A]X + [A] ∆x+ [∆A] ∆x+ [B]E + [B] ∆e
dX
dt
+
d∆x
dt
= ([A]X+[B]E)+([A] ∆x+[∆A]X+[B] ∆e)+([∆A] ∆x)
(3.91)
[∆A] =
∂ [A]
∂δ
∆δ +
∂ [A]
∂dpd0
∆dpd0 +
∂ [A]
∂dsd0
∆dsd0 (3.92)
Sendo as perturbac¸o˜es com pequena amplitude, o termo ∆A∆x
pode ser desprezado. Ale´m disto, se for considerado que o sistema esta´
em regime permanente, o termo dXdt e´ nulo.
d∆x
dt
= ([A]X + [B]E) + ([A] ∆x+ [∆A]X + [B] ∆e) (3.93)
Este sistema pode ser separado em duas componentes, uma cons-
tante, dependente apenas dos valores no ponto de operac¸a˜o do conver-
sor, apresentado pela equac¸a˜o (3.94), e a outra varia´vel, dependente das
perturbac¸o˜es das grandezas, apresentada pela equac¸a˜o (3.95). Para de-
terminar os valores das corrente e tenso˜es no ponto de operac¸a˜o, basta
resolver o sistema da equac¸a˜o (3.94).
([A]X + [B]E) = 0 (3.94)
d∆x
dt
= [A] ∆x+ ([∆A]X + [B] ∆e) (3.95)
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Aplicando a transformada de Laplace no sistema da equac¸a˜o
(3.95) e manipulando-o propriamente, obteˆm-se as func¸o˜es de trans-
fereˆncias de todas as perturbac¸o˜es de corrente e tensa˜o em relac¸a˜o a`
todas as perturbac¸o˜es dos paraˆmetros dos pulsos de comando e tenso˜es
das fontes na equac¸a˜o (3.96).
s∆X(s) = [A] ∆X(s) + ([∆A] (s)X + [B] ∆E(s))
s∆X(s)− [A] ∆X(s) = ([∆A] (s)X + [B] ∆E(s))
∆X(s) = (sI − [A])−1([∆A] (s)X + [B] ∆E(s)) (3.96)
As matrizes e vetores existentes entre as equac¸o˜es (3.91) e (3.96)
sa˜o apresentadas no Apeˆndice E.
Com o objetivo de proporcionar um melhor entendimento da
dinaˆmica do conversor, os diagramas de bode das principais func¸o˜es
transfereˆncia do conversor sera˜o exibidos considerando um exemplo de
projeto cujas especificac¸o˜es dos componentes, apresentadas pela Ta-
bela 23, sa˜o arbitrariamente definidas. Ale´m disso, de modo a vali-
dar a modelagem dinaˆmica do conversor, esses diagramas sera˜o com-
parados com dados obtidos por simulac¸a˜o. No circuito simulado, as
componentes de modo diferencial e de modo comum sa˜o filtradas por
um filtro passa-baixa de segunda ordem com frequeˆncia de corte de
25 [kHz] e coeficiente de amortecimento de 0,7. Esta filtragem causa
um decremento tanto na magnitude quanto na fase do diagrama de
bode dessas varia´veis e para que a comparac¸a˜o seja va´lida, a func¸a˜o
transfereˆncia desse filtro multiplicara´ as func¸o˜es transfereˆncias obtidas
analiticamente.
A Figura 3.38 ilustra a comparac¸a˜o da componente de modo
comum da corrente dos enrolamentos prima´rios em func¸a˜o da variac¸a˜o
do aˆngulo δ. Verifica-se que para uma larga faixa de frequeˆncia, o
ganho apresenta um valor constante e a fase apresenta aˆngulo pro´ximo
a zero ate´ certo ponto. Para valores a direita deste ponto, tanto o ganho
quanto a fase decrescem substancialmente.
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Paraˆmetro Valor
Ep 100 [V]
Es 100 [V]
lp 20 [µH]
rp 0,1 [Ω]
a 1
ls lp
Lp 10lp
Cgp 1 [mF]
Cgs 1 [mF]
fs 50 [kHz]
δnom 0,489
Tabela 23. Paraˆmetros dos componentes e da estrate´gia de modulac¸a˜o
do conversor empregados na validac¸a˜o da modelagem dinaˆmica.
As Figuras 3.39 e 3.40 apresentam respectivamente a comparac¸a˜o
dos diagramas de bode das componentes de modo diferencial ipd0 e isd0
em func¸a˜o da variac¸a˜o da raza˜o c´ıclica ∆dp0 obtidas analiticamente e
por simulac¸a˜o. Percebe-se que a varia´vel ∆dp tem influeˆncia semelhante
nas componentes de modo diferencial ipd0 e isd0 para frequeˆncias acima
de certo valor, no entanto, conforme o valor da frequeˆncia decresce, sua
influeˆncia sobre a componente isd0 tambe´m diminui. Sendo o conversor
sime´trico, o mesmo fenoˆmeno ocorre com relac¸a˜o ∆ds0. Ale´m disso,
assim como no caso da componente de modo comum apresentado ante-
riormente, os resultados obtidos de modo anal´ıtico e por simulac¸a˜o sa˜o
muito semelhantes.
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Figura 3.38. Comparac¸a˜o do diagrama de bode da func¸a˜o transfereˆncia
da componente ipc0 em func¸a˜o da varia´vel de controle ∆δ obtidos ana-
liticamente e por simulac¸a˜o.
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Figura 3.39. Comparac¸a˜o do diagrama de bode da func¸a˜o transfereˆncia
da componente ipd0 em func¸a˜o da variavel de controle ∆dp0 obtidos
analiticamente e por simulac¸a˜o.
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Figura 3.40. Comparac¸a˜o do diagrama de bode da func¸a˜o transfereˆncia
da componente isd0 em func¸a˜o da variavel de controle ∆dp0 obtidos
analiticamente e por simulac¸a˜o.
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3.3 Ana´lise voltada ao dimensionamento
Nesta sec¸a˜o sera´ apresentado o dimensionamento dos componen-
tes do conversor com grampeamento ativo. As deduc¸o˜es das equac¸o˜es
que determinam o valor eficaz da corrente nos componentes sa˜o apre-
sentadas no Apeˆndice C.3 e, portanto, apenas os resultados finais sera˜o
apresentados nessa sec¸a˜o.
3.3.1 Dimensionamento dos Semicondutores
Os interruptores deste conversor teˆm esforc¸os muito distintos,
portanto, sera˜o nomeados como interruptores principais, responsa´veis
pela transfereˆncia da maior parcela de energia entre os lados do conver-
sor, e interruptores auxiliares. As equac¸o˜es (3.97) e (3.98) apresentam
respectivamente os valores eficazes da corrente nos interruptores princi-
pais e auxiliares do lado prima´rio. O mesmo e´ realizado pelas equac¸o˜es
(3.99) e (3.100) com relac¸a˜o aos interruptores do lado secunda´rio.
ITpy ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
aTpy(k)δk
aTpy(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTpy(1) = 0
aTpy(2) = 2pi
2
(
3q2 + q
)
aTpy(3) = −4pi
3
(
9q2 + q
)
aTpy(4) = 6q
2
(3.97)
ITpya ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
aTpya(k)δk
aTpya(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTpya(1) = 0
aTpya(2) = −2pi2
(
q2 − q)
aTpya(3) =
4pi
3
(
3q2 − q)
aTpya(4) = −2q2
(3.98)
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ITsy ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
aTsy(k)δk
aTsy(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTsy(1) = 0
aTsy(2) = 2pi
2 (q + 3)
aTsy(3) = −4pi
3
(q + 9)
aTsy(4) = 6
(3.99)
ITsya ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
aTsya(k)δk
aTsya(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTsya(1) = 0
aTsya(2) = 2pi
2 (q − 1)
aTsya(3) = −4pi
3
(q − 3)
aTsya(4) = −2
(3.100)
Por outro lado, o valor ma´ximo das tenso˜es sobre os interruptores
de um mesmo lado tem o mesmo valor e sa˜o iguais ao valor da tensa˜o
no capacitor de grampeamento desse lado, dados pela equac¸o˜es (3.20)
e (3.21). As equac¸o˜es (3.101) a (3.104) apresentam o valor ma´ximo da
tensa˜o aplicada sobre os interruptores principais e auxiliares do lado
prima´rio e interruptores principais e auxiliares do lado secunda´rio.
Vpy max = 2Ep (3.101)
Vpya max = 2Ep (3.102)
Vsy max = 2Es (3.103)
Vsya max = 2Es (3.104)
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3.3.2 Dimensionamento dos Capacitores de Grampeamento
Os valores eficazes das correntes nos capacitores de grampea-
mento sa˜o determinados no Apeˆndice C.3 e sa˜o apenas reapresentados
nesta sec¸a˜o pelas equac¸o˜es (3.105), valor eficaz da corrente no capacitor
de grampeamento do lado prima´rio, e (3.106), valor eficaz da corrente
no capacitor de grampeamento do lado secunda´rio.
ICgp ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
aCgp(k)δk
aCgp(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
aCgp(1) = 0
aCgp(2) = −4pi2
(
q2 − q)
aCgp(3) =
8pi
3
(
3q2 − q)
aCgp(4) = −4q2
(3.105)
ICgs ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
aCgs(k)δk
aCgs(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
aCgs(1) = 0
aCgs(2) = 4pi
2 (q − 1)
aCgs(3) = −8pi
3
(q − 3)
aCgs(4) = −4
(3.106)
Para dimensionamento dos capacitores de grampeamento, ale´m
do valor eficaz da corrente que circulara´ por eles, e´ necessa´rio tambe´m
determinar o valor de sua capacitaˆncia. O valor dessa propriedade sera´
determinada por dois crite´rios: 1) valor de pico a pico da ondulac¸a˜o de
tensa˜o sobre o capacitor de grampeamento e 2) valor eficaz dessa mesma
ondulac¸a˜o. O primeiro crite´rio resultara´ em uma equac¸a˜o simples, no
entanto, limitada para condic¸o˜es especificas enquanto que o segundo
crite´rio resultara´ numa equac¸a˜o va´lida para todos os casos mas de maior
complexidade.
Primeiramente sera´ apresentado a deduc¸a˜o da equac¸a˜o da capa-
citaˆncia usando o crite´rio do valor de pico a pico da ondulac¸a˜o. Essa
variac¸a˜o e´ proporcional a variac¸a˜o da carga no capacitor, conforme
apresentado pela equac¸a˜o (3.107).
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Cgx =
∆Qgx
∆V%Ex
(3.107)
O valor ∆V% e´ a ondulac¸a˜o de tensa˜o do capacitor em relac¸a˜o a
tensa˜o da fonte Ex e ∆Qgx e´ a variac¸a˜o positiva de carga do capacitor
dentro de meio periodo de chaveamento. A deduc¸a˜o de uma equac¸a˜o
gene´rica para determinac¸a˜o desta variac¸a˜o levando em considerac¸a˜o
todas as informac¸o˜es relativas ao ponto de operac¸a˜o do conversor e´
de dif´ıcil obtenc¸a˜o. No entanto, se o ganho esta´tico for considerado
unita´rio, a deduc¸a˜o se torna muito mais simples e a equac¸a˜o resultante
ainda sera´ u´til para a maioria dos casos haja visto que o conversor
apresenta um bom desempenho nesta condic¸a˜o.
A Figura 3.41 ilustra a forma de onda da corrente no capacitor de
grampeamento do lado prima´rio para o caso de ganho esta´tico unita´rio.
Observando-a, verifica-se que a corrente no capacitor e´ positiva entre os
aˆngulos 0 e θc, ou seja, neste intervalo ha´ a variac¸a˜o positiva de carga no
capacitor durante o primeiro meio ciclo de chaveamento. Para calcular
o valor da variac¸a˜o de carga no capacitor entre esses dois instantes basta
integrar a corrente nesse intervalo. Como a forma de onda da corrente
e´ triangular, a operac¸a˜o de integrac¸a˜o pode ser simplificada para um
calculo de a´rea de um triaˆngulo com base θc/ωs e altura de ip2(0).
Como os triaˆngulos ABC e ADE na Figura 3.41 sa˜o semelhantes, o
valor de θc pode ser determinado conforme a equac¸a˜o (3.108).
Figura 3.41. Forma de onda da corrente no capacitor Cgp com conversor
operando com ganho esta´tico unita´rio.
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AB
BC
=
AD
DE
iCgp(0)
θc
=
iCgp(0)− iCgp(δ)
δ
θc =
iCgp(0)
iCgp(0)− iCgp(δ)δ (3.108)
O ca´lculo da a´rea do triaˆngulo ABC da Figura 3.41 e´ realizado
conforme a equac¸a˜o (3.109).
∆Qgp =
AB BC
2
∆Qgp = − iCgp(0)θc
2ωs
(3.109)
Os valores de iCgp(0) e iCgp(δ) teˆm o mesmo valor que a cor-
rente no enrolamento p2 nos respectivos instantes de chaveamento, no
entanto, com sinal oposto. Os valores das corrente durante o chavea-
mento desse enrolamento sa˜o obtidos pela equac¸a˜o (C.14) do Apeˆndice
C. Substituindo esses valores e a equac¸a˜o (3.108) em (3.109), obtem-se
na equac¸a˜o (3.110) a variac¸a˜o de carga no capacitor de grampeamento
do lado prima´rio.
∆Qgp =
Ep
32pi2ω2s lp
(4piδ − 2δ2)2 (3.110)
O valor da capacitaˆncia do capacitor de grampeamento prima´rio
e´ obtido substituindo a equac¸a˜o (3.110) em (3.107) para o caso de x = p.
O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (3.111).
Cgp =
(2piδ − δ2)2
8pi2ω2s lp∆V%
(3.111)
De maneira ana´loga, o mesmo procedimento pode ser aplicado
com relac¸a˜o a capacitaˆncia do capacitor de grampeamento secunda´rio.
A deduc¸a˜o dessa equac¸a˜o sera´ omitida e apenas o resultado final sera´
apresentado por (3.112).
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Cgs =
(2piδ − δ2)2
8pi2ω2s ls∆V%
(3.112)
As equac¸o˜es deduzidas sa˜o va´lidas apenas para o caso de ganho
esta´tico unita´rio, no entanto, nem sempre o conversor operara´ nessa
condic¸a˜o. Para esses casos, a capacitaˆncia sera´ determinada usando o
segundo crite´rio, especificando o valor eficaz da ondulac¸a˜o da tensa˜o
sobre o capacitor de grampeamento. O primeiro passo nesta deduc¸a˜o
e´ determinar o conteu´do harmoˆnico da corrente iCgx.
As componentes harmoˆnicas da corrente no capacitor de gram-
peamento Cgp sa˜o calculadas atrave´s da equac¸a˜o (3.113).
ICgp[n] =
1
pi
∫ 2pi
0
iCgpe
−jθndθ (3.113)
A corrente nos capacitores de grampeamento e´ uma composic¸a˜o
das correntes nos enrolamentos do transformador dependendo da etapa
de operac¸a˜o. A equac¸a˜o (3.114) descreve o valor da corrente iCgp em
func¸a˜o do aˆngulo θ.
iCgp(θ) =iCgp(θ
+
n−1) +
iCgp(θ
−
n )− iCgp(θ+n−1)
θn − θn−1 (θ − θn−1)
tal que θn−1 < θ < θn
(3.114)
Os valores da corrente no capacitor durante os instantes que
ocorrem comutac¸a˜o em func¸a˜o da corrente dos enrolamentos sa˜o apre-
sentados pela equac¸a˜o (3.115). Os valores da corrente nos enrolamentos
sa˜o obtidos a partir das equac¸o˜es (C.13) e (C.14) do Apeˆndice C.
iCgp(θ
+
0 ) = −ip2(θ0) iCgp(θ−1 ) = −ip2(θ1)
iCgp(θ
+
1 ) = −ip2(θ1) iCgp(θ−2 ) = −ip2(θ2)
iCgp(θ
+
2 ) = ip1(θ2) iCgp(θ
−
3 ) = ip1(θ3)
iCgp(θ
+
3 ) = ip1(θ3) iCgp(θ
−
4 ) = ip1(θ4)
(3.115)
Substituindo a equac¸a˜o (3.114) em (3.113) e resolvendo a inte-
gral, obtem-se o valor de cada componente harmoˆnica da corrente no
capacitor Cgp na equac¸a˜o (3.116). A equac¸a˜o (3.117) e´ obtida empre-
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gando o mesmo procedimento, no entanto, com relac¸a˜o ao capacitor
Cgs.
ICgp[n] =

Ep
ωslp

2q
pin2
(cos(nδ)− 1) + ...
...+ j
[ q
pin
(2δ − pi) + ...
... +
1
n
− 2q
pin2
sen(nδ)
]

para n par
0 para n impar
(3.116)
ICgs[n] =

Es
ωsls

− 2
qpin2
(cos(nδ)− 1) + ...
...− j
[
1
qpin
(2δ − pi) + ...
... +
1
n
− 2
qpin2
sen(nδ)
]

para n par
0 para n impar
(3.117)
O valor eficaz da tensa˜o sobre o capacitor Cgp e´ obtido atrave´s
da equac¸a˜o (3.118) e o valor da amplitude de cada componente dessa
tensa˜o, VCgp[n], e´ apresentado na equac¸a˜o (3.119). Substituindo a
equac¸a˜o (3.119) em (3.118), obtem-se a equac¸a˜o (3.120).
VCgp ef =
√√√√ ∞∑
n=1
∣∣∣∣VCgp[n]√2
∣∣∣∣2 (3.118)
VCgp[n] =
ICgp[n]
jnωsCgp
(3.119)
VCgp ef =
√√√√ ∞∑
n=1
∣∣∣∣∣ ICgp[n]√2nωsCgp
∣∣∣∣∣
2
(3.120)
Isolando o termo Cgp na equac¸a˜o (3.120), obtem-se o valor da
capacitaˆncia do capacitor Cgp usando o crite´rio da tensa˜o eficaz de sua
ondulac¸a˜o conforme apresentado na equac¸a˜o (3.121).
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Cgp =
√√√√ 1
2ωsVCgp ef
∞∑
n=1
∣∣∣∣ICgp[n]n
∣∣∣∣2 (3.121)
O mesmo procedimento e´ realizado para determinar a capa-
citaˆncia do capacitor de grampeamento do lado secunda´rio. A deduc¸a˜o
sera´ omitida e o resultado final e´ apresentado pela equac¸a˜o (3.122).
Cgs =
√√√√ 1
2ωsVCgs ef
∞∑
n=1
∣∣∣∣ICgs[n]n
∣∣∣∣2 (3.122)
As expresso˜es (3.111), (3.112), (3.121) e (3.122) sa˜o va´lidas se a
indutaˆncia parasita e resisteˆncia se´rie equivalente do capacitor forem
desprez´ıveis. Caso contra´rio, a impedaˆncia equivalente do capacitor
sera´ maior do que o previsto e havera´ uma maior queda de tensa˜o.
Portanto, de modo a obter a ondulac¸a˜o de tensa˜o igual a` especificada,
esses elementos devem ser considerados. Para isso, a amplitude de
cada componente harmoˆnica da tensa˜o sobre o capacitor deve ser re-
escrita conforme apresentado na equac¸a˜o (3.123). O termo ZCgx[n],
impedaˆncia equivalente do capacitor de grampeamento, pode ser ob-
tido graficamente pela caracter´ıstica impedaˆncia versus frequeˆncia dos
cata´logos ou calculado atrave´s equac¸a˜o (3.124) se a indutaˆncia para-
sita, LCgp, e a resisteˆncia se´rie equivalente do capacitor, RCgp, forem
conhecidas.
VCgp[n] = ZCgp[n]ICgp[n] (3.123)
ZCgp[n] =
(1− n2ω2sLCgpCgp) + jnωsRCgpCgp
jnωsCgp
(3.124)
Substituindo a equac¸a˜o (3.123) em (3.118), obtem-se em (3.125),
o valor eficaz da tensa˜o sobre o capacitor Cgp levando em considerac¸a˜o
seus elementos parasitas. Para determinar se o capacitor e´ adequado,
o resultado dessa equac¸a˜o tera´ que ser menor que a especificada.
VCgp ef =
√√√√ ∞∑
n=1
∣∣∣∣ZCgp[n]ICgp[n]√2
∣∣∣∣2 (3.125)
196 Conversor empregando Grampeamento Ativo
3.3.3 Dimensionamento dos Indutores Auxiliares
O valor da indutaˆncia dos indutores auxiliares do lado prima´rio
do conversor e´ calculado isolando-a na equac¸a˜o (3.27) conforme apresen-
tado na equac¸a˜o (3.126) e o valor da indutaˆncia dos indutores auxiliares
do lado secunda´rio e´ calculado pela equac¸a˜o (3.127).
lp =
E2p
ωsPnom
q
δ(pi − δ)
pi
(3.126)
ls = a
2lp (3.127)
Ale´m do valor da indutaˆncia, o valor ma´ximo da corrente do
indutor e o ma´ximo valor eficaz da corrente no indutor devem ser le-
vados em considerac¸a˜o. O valor eficaz da corrente e´ calculado atrave´s
da equac¸a˜o (C.19) para o enrolamento do lado prima´rio e pela equac¸a˜o
(C.24) para o enrolamento do lado secunda´rio, reapresentadas nessa
subsec¸a˜o pelas equac¸o˜es (3.128) e (3.129), respectivamente.
Ipy ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
apy(k)δk
apy(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
apy(1) = 0
apy(2) = 4pi
2
(
q2 + q
)
apy(3) = −8pi
3
(
3q2 + q
)
apy(4) = 4q
2
(3.128)
Isy ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
asy(k)δk
asy(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
asy(1) = 0
asy(2) = 4pi
2 (q + 1)
asy(3) = −8pi
3
(q + 3)
asy(4) = 4
(3.129)
O valor ma´ximo da corrente do indutor lp1 ocorre no instante θ1
se o ganho esta´tico for maior que a unidade e θ2, caso contra´rio. Esses
valores, va´lidos para os dois enrolamentos prima´rios, sa˜o extra´ıdos da
equac¸a˜o (C.13) e apresentados pela equac¸a˜o (3.130). O ma´ximo valor
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da corrente is1 e ip1 ocorre no mesmo instante, no entanto, o valor
ma´ximo da corrente is1 e´ a vezes menor que ip1 conforme apresentado
em (3.131).
Ipy max =

Ep
4piωslp
[
pi2(q − 1) + 2pi(q + 1)δ − 2qδ2] se q > 1
Ep
4piωslp
[
pi2(1− q) + 4piqδ − 2qδ2)] se q ≤ 1
(3.130)
Isy max =

Ep
4piωslpa
[
pi2(q − 1) + 2pi(q + 1)δ − 2qδ2] se q > 1
Ep
4piωslpa
[
pi2(1− q) + 4piqδ − 2qδ2)] se q ≤ 1
(3.131)
A sec¸a˜o transversal da perna central e a a´rea da janela do nu´cleo
do indutor auxiliar lp1 sa˜o calculados conforme as equac¸o˜es (3.132) e
(3.133), respectivamente.
NlpyBlpy maxAelpy = lpyIpy max
Aelpy =
lpyIpy max
NlpyBlpy max
(3.132)
Jlpy maxkwlpyAwlpy = NlpyIpy ef
Awlpy =
NlpyIpy ef
Jmaxlpykwlpy
(3.133)
O produto de a´reas do nu´cleo dos indutores auxiliares do lado
prima´rio e´ obtido multiplicando as equac¸o˜es (3.132) e (3.133). O resul-
tado e´ apresentado pela equac¸a˜o (3.134).
AeAwlpy = AelpyAwlpy
AeAwlpy =
lpyIpy maxIpy ef
kwlpyJlpy maxBlpy max
(3.134)
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O procedimento para obtenc¸a˜o do produto de a´reas do nu´cleo
dos indutores auxiliares do lado secunda´rio e´ o mesmo, portanto, sua
deduc¸a˜o sera´ omitida e apenas o resultado final sera´ apresentado pela
equac¸a˜o (3.135).
AeAwlsy =
lsyIsy maxIsy ef
kwlsyJlsy maxBlsy max
(3.135)
3.3.4 Dimensionamento do Transformador
A ma´xima variac¸a˜o de fluxo no nu´cleo do transformador depende
da tensa˜o aplicada sobre seus enrolamentos em um intervalo de meio
ciclo de chaveamento conforme apresentado na equac¸a˜o (3.136).
∆ΦT max =
1
NTxωs
∫ θk+pi
θk
vPPxydθ (3.136)
Como o fluxo e´ comum a todos os enrolamentos, basta analisar
apenas a tensa˜o sobre um enrolamento para determinar sua variac¸a˜o,
no caso, a tensa˜o sobre o enrolamento PPp1 cujos valores em cada es-
tado topolo´gico sa˜o apresentados pela Tabela 24. Ale´m disto, deve-se
integrar esta tensa˜o em um intervalo que contemple dois estados to-
polo´gicos, temporalmente cont´ıguos, cujas parcelas da integral referente
a eles contribuam exclusivamente ou positivamente ou negativamente
com o resultado final.
Observando a Tabela 24, verifica-se que o sinal da tensa˜o vPPp1
define o sinal da integral durante o intervalo do estado topolo´gico e que
este muda dependendo do ganho esta´tico. A equac¸a˜o (3.137) apresenta
o resultado levando em considerac¸a˜o os dois casos. Verifica-se que inde-
pendendo do valor do ganho esta´tico, a maior variac¸a˜o de fluxo ocorrera´
para o aˆngulo δ nulo, portanto, a ma´xima variac¸a˜o de fluxo e´ calculada
pela equac¸a˜o (3.138).
∆ΦT =

Ep
2NTpωs
[pi(1 + q)− 2qδ] se 0 ≤ q < 1
Ep
2NTpωs
[pi(1 + q)− 2δ] se q ≥ 1
(3.137)
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Estado Topolo´gico (n)
Grandeza 1 2 3 4
vPPp1(n) Ep
1− q
2
Ep
1 + q
2
Ep
q − 1
2
−Ep 1 + q
2a
∆t(n)
δ
ωs
pi − δ
ωs
δ
ωs
pi − δ
ωs
Tabela 24. Valores da tensa˜o sobre o enrolamento PPp1 durante cada
estado topolo´gico e sua durac¸a˜o.
∆ΦT max =
Eppi(1 + q)
2NTpωs
(3.138)
A equac¸a˜o (3.139) relaciona a variac¸a˜o de fluxo, ∆ΦT max, a
variac¸a˜o da densidade de fluxo, ∆BT max, e a a´rea da perna central do
nu´cleo do transformador, AeT .
∆ΦT max = ∆BT maxAeT (3.139)
Substituindo a equac¸a˜o (3.138) em (3.139) e isolandoAeT , obtem-
se na equac¸a˜o (3.140) o valor da a´rea da perna central do nu´cleo.
Eppi(1 + q)
2NTpωs
= ∆BT maxAeT
AeT =
Eppi(1 + q)
2NTpωs∆BT max
(3.140)
A a´rea da janela do nu´cleo do transformador, AwT , e´ calculada
atrave´s da equac¸a˜o (3.141). Esta a´rea deve ser extensa o suficiente
para comportar os enrolamentos do transformador com a densidade de
corrente JT max e fator de acomodac¸a˜o kwT .
JT maxkwTAwT = NTp(2Ipy ef + 2aIsy ef )
AwT =
2NTp(Ipy ef + aIsy ef )
JT maxkwT
(3.141)
Multiplicando as equac¸o˜es (3.140) e (3.141), obtem-se na equac¸a˜o
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(3.142), o produto de a´reas do nu´cleo do transformador, AeAwT .
AeAwT = AeTAwT
AeAwT =
Eppi(1 + q)(Ipy ef + aIsy ef )
ωskwTJT max∆BT max
(3.142)
3.3.5 Estrate´gia de Controle do Conversor
A poteˆncia processada do conversor e´ controlada bastando com-
pensar uma das correntes das fontes. Controlando uma dessas cor-
rentes, a outra corrente e´ definida como um resultado dependente da
eficieˆncia do conversor e de suas caracter´ısticas dinaˆmicas. Na mo-
delagem dinaˆmica do conversor, apresentada na subsec¸a˜o 3.2.5, essas
grandezas sa˜o iguais a`s componentes de modo comum das correntes
nos enrolamentos do transformador, ipc0 e isc0. Os valores dessas com-
ponentes sa˜o dependentes da frequeˆncia de chaveamento, do valor da
raza˜o c´ıclica e do aˆngulo de defasagem δ, no entanto, seus sentidos de
circulac¸a˜o sa˜o definidos apenas pelo aˆngulo δ, portanto, essas correntes
sera˜o controladas exclusivamente por esse aˆngulo.
Ale´m da poteˆncia transferida, ha´ a necessidade de controlar ou-
tra grandeza do conversor, o valor me´dio do fluxo no nu´cleo do trans-
formador. Esse fluxo e´ o resultado da componente me´dia das correntes
nos enrolamentos do transformador, que por sua vez, surgem devido
a paraˆmetros desiguais entre os enrolamentos e diferenc¸as nos sinais
de comando dos interruptores. Comumente, em outros conversores,
esse problema e´ solucionado passivamente adicionando um capacitor
em se´rie com o enrolamento, bloqueando a componente cont´ınua da
corrente. Como esse me´todo na˜o e´ aplica´vel ao presente caso, pois a
componente me´dia da corrente dos enrolamentos na˜o pode ser desconsi-
derada em virtude do princ´ıpio de operac¸a˜o do conversor, esse problema
deve ser resolvido por uma forma ativa.
Conforme citado anteriormente, esse fluxo e´ uma composic¸a˜o das
correntes dos enrolamentos, que por sua vez podem ser representadas
em func¸a˜o das componentes de modo comum e diferencial. As compo-
nentes de modo comum ipc e isc produzem fluxo nulo, portanto, o fluxo
no transformador e´ estabelecido apenas pelas componentes de modo di-
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ferencial ipd e isd e para que esse seja nulo, basta que os valores me´dios
destas componentes, ipd0 e isd0, tambe´m o sejam. Essas grandezas sa˜o
controladas atrave´s da diferenc¸a entre os valores me´dios da raza˜o c´ıclica
dos interruptores, ∆d¯p e ∆d¯s.
Ambos os sinais influenciam as componentes de modo diferen-
cial das correntes dos enrolamentos dos dois lados, no entanto, ∆d¯p tem
uma influeˆncia maior na componente ipd0 em baixa frequeˆncias do que
∆d¯s e o mesmo ocorre com relac¸a˜o a ∆d¯s, isd e ∆d¯p, respectivamente.
Logo, a compensac¸a˜o das componentes ipd0 e isd0 sera˜o compensadas
separadamente por ∆d¯p e ∆d¯s, respectivamente. Dessa forma, ∆d¯s
comporta-se como uma pertubac¸a˜o para o sistema de controle da cor-
rente ipd, assim como, ∆d¯p comporta-se como uma pertubac¸a˜o para o
sistema de controle da corrente isp.
A Figura 3.42 ilustra a arquitetura de compensac¸a˜o das correntes
de modo comum e diferencial dos enrolamentos do transformador. Os
controladores das correntes de modo diferencial, Cipd0 e Cisd0, devem
ser projetados de forma a serem capazes de rejeitar essas pertubac¸o˜es.
Os blocos Fipd0 e Fisd0 representam os filtros de condicionamento de
sinal e anti-aliasing .
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Figura 3.42. Arquitetura de compensac¸a˜o das correntes de modo co-
mum e diferencial dos enrolamentos do transformador.
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3.4 Metodologia de Projeto
3.4.1 Ponto de Operac¸a˜o Nominal
O ponto de operac¸a˜o deste conversor sera´ escolhido considerando
que a tensa˜o das fontes que este interconecta na˜o varia. Esta presunc¸a˜o
restringe o ganho esta´tico do conversor e a relac¸a˜o de espiras do trans-
formador conforme apresentado na equac¸a˜o (3.35), reapresentada nesta
sec¸a˜o por (3.143).
aq =
Es
Ep
(3.143)
Na subsec¸a˜o 3.2.3, foi apresentado que o transformador con-
some poteˆncia aparente mı´nima quando o conversor opera com ganho
esta´tico q unita´rio, portanto, restringindo-o a esse valor, simplifica-se
a equac¸a˜o (3.143) e obte´m-se a relac¸a˜o de espiras do transformador
conforme equac¸a˜o (3.144).
a =
Es
Ep
(3.144)
O aˆngulo δ controla o fluxo de energia do conversor, portanto,
sua resoluc¸a˜o influencia diretamente na precisa˜o da poteˆncia transferida
pelo conversor. De forma geral, quanto maior for o valor nominal deste
aˆngulo, maior sera´ sua resoluc¸a˜o. No entanto, a operac¸a˜o com valores
elevados de δ na˜o e´ interessante do ponto de vista da eficieˆncia do
conversor pois verifica-se que os esforc¸os de corrente dos componentes
do conversor sa˜o diretamente proporcionais ao aˆngulo δ, como pode ser
observado nas Figuras C.2 e C.1 do apeˆndice C.
Ale´m desses dois aspectos, eficieˆncia e resoluc¸a˜o, a complexidade
do projeto e da implementac¸a˜o da compensac¸a˜o da corrente deve ser
levada em considerac¸a˜o. Na Figura 3.13, subsec¸a˜o 3.2.2, foi ilustrado
que a caracter´ıstica corrente 〈is〉 versus δ varia de forma muito pro´xima
a` linear para valores entre −45 ◦ a 45 ◦, ou seja, uma variac¸a˜o do
aˆngulo δ causa a mesma variac¸a˜o em 〈is〉 para todo este intervalo,
portanto, um compensador da corrente 〈is〉 usando controle cla´ssico,
um proporcional-integral por exemplo, projetado para um certo aˆngulo
dentro deste intervalo podera´ apresentar o mesmo desempenho por toda
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essa faixa. Logo, nessa metodologia de projeto, a faixa de operac¸a˜o
ma´xima do aˆngulo δ sera´ restringida entre −45◦ e 45◦ e os valores do
esforc¸o de corrente dos componentes sera˜o calculados apenas para o
pior caso, δ = δnom.
3.4.2 Indutores Auxiliares
A equac¸a˜o (3.145) e´ obtida a partir das equac¸a˜o (3.126) empre-
gando as restric¸o˜es apresentadas na subsec¸a˜o 3.4.1. A equac¸a˜o (3.146)
e´ apenas a equac¸a˜o (3.127) e reapresentada nesta subsec¸a˜o.
lp =
E2p
ωsPnom
δnom(pi − δnom)
pi
(3.145)
ls = a
2lp (3.146)
Apesar de ter sido considerado nas ana´lises que ha´ quatro indu-
tores auxiliares, este nu´mero pode ser reduzido para dois, instalados
nos enrolamentos de um mesmo lado do transformador, desde que o
valor de suas indutaˆncias seja dobrado. Ale´m disso, foi considerado
que as indutaˆncias no circuito do conversor sa˜o origina´rias apenas dos
indutores auxiliares, no entanto, na pra´tica, ha´ indutaˆncias parasitas
das trilhas da placa de circuito impresso e a indutaˆncia de dispersa˜o do
transformador que contribuem para a mesma func¸a˜o que os indutores
auxiliares. Portanto, e´ necessa´rio compensar o valor calculado pelas
equac¸o˜es (3.145) e (3.146). As indutaˆncias parasitas da placa de cir-
cuito impresso, lxy lo, devem ser subtra´ıdas individualmente para cada
indutor auxiliar. No caso da indutaˆncia de dispersa˜o, sua influeˆncia
pode ser exclusivamente compensada reduzindo o valor da indutaˆncia
dos indutores auxiliares de um dos lados do transformador ou por todos
enrolamentos. Esse balanceamento sera´ definido pelo fator kx, sendo
que a soma de kp e ks e´ igual a unidade. A indutaˆncia de dispersa˜o
do transformador referenciada ao lado x, ldisp(x), e´ obtida atrave´s da
medic¸a˜o da impedaˆncia da associac¸a˜o se´rie dos enrolamentos do lado
x do transformador enquanto que os enrolamentos do outro lado esta˜o
curto-circuitados. O valor da indutaˆncia de cada enrolamento e´ calcu-
lado atrave´s da equac¸a˜o (3.147)
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lxy = lx −
ldisp(x)
2
kx − lxy lo (3.147)
O valor ma´ximo e eficaz da corrente dos enrolamentos, anterior-
mente calculados pelas equac¸o˜es (3.128) a (3.131), podem ser calcula-
dos respectivamente pelas equac¸o˜es (3.148) e (3.149) considerando que
o ganho esta´tico e´ unita´rio.
Ixy max =
Ex
2piωslx
(
2piδnom − δnom2
)
(3.148)
Ixy ef =
Ex
2piωslx
√
2pi2δnom
2 − 8pi
3
δnom
3 + δnom
4 (3.149)
O produto de a´reas do nu´cleo dos indutores auxiliares e´ calculado
usando a equac¸a˜o (3.150).
AeAwlxy =
lxyIxy maxIxy ef
kwlxyJlxy maxBlxy max
(3.150)
3.4.3 Transformador
O produto de a´reas do nu´cleo do transformador e´ determinado
para o caso geral pela equac¸a˜o (3.141). Como o ganho esta´tico e´ restrin-
gido a` unidade, o valor eficaz da corrente nos enrolamentos e´ a vezes
o valor eficaz da corrente nos enrolamentos secunda´rios, portanto, a
equac¸a˜o (3.141) e´ simplificada conforme apresentado por (3.151).
AeAwT =
4piEpIpy ef
ωskwTJT max∆BT max
(3.151)
3.4.4 Capacitores de Grampeamento
Nessa metodologia, sera´ considerado o emprego de capacitores
de polipropileno. Como esses capacitores apresentam baixa resisteˆncia
se´rie equivalente e o conversor opera com ganho esta´tico unita´rio, ape-
nas o crite´rio de ondulac¸a˜o de tensa˜o precisa ser considerado para de-
terminac¸a˜o de sua capacitaˆncia, obtendo assim o menor valor de ca-
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pacitaˆncia poss´ıvel. Vale salientar que caso um valor elevado de capa-
citaˆncia for empregado, devera´ ser implementado um me´todo de pre´-
carga destes capacitores a fim de na˜o danifica´-los e aos demais compo-
nentes durante a inicializac¸a˜o do conversor.
O valor mı´nimo da capacitaˆncia e do valor eficaz da corrente
nos capacitores sa˜o obtidos, respectivamente, pelas equac¸o˜es (3.152) e
(3.153).
Cgx =
(2piδnom − δnom2)2
8pi2ω2s lx∆V%
(3.152)
ICgx ef =
Ex
4piωslx
√
16pi
3
δnom
3 − 4δnom4 (3.153)
O valor ma´ximo da tensa˜o sobre o capacitor de grampeamento,
desprezando sua ondulac¸a˜o, e´ calculada pelas equac¸a˜o (3.154).
Vgx max = 2Ex (3.154)
3.4.5 Interruptores
As equac¸o˜es (3.97) a (3.100) determinam o valor eficaz da cor-
rente nos interruptores para o caso gene´rico de ganho esta´tico. Com
o ganho esta´tico fixado na unidade, essas grandezas sa˜o simplificadas
conforme apresentado pelas equac¸o˜es (3.155), interruptores principais,
e (3.156), interruptores auxiliares.
ITxy ef =
Ex
4piωslx
√
8pi2δnom
2 − 40pi
3
δnom
3 + 6δnom
4 (3.155)
ITxya ef =
Ex
4piωslx
√
8pi
3
δnom
3 − 2δnom4 (3.156)
O valor ma´ximo da tensa˜o sobre os interruptores e´ calculado
pelas equac¸o˜es (3.101) a (3.104), reapresentadas nessa subsec¸a˜o por
(3.157) e (3.158).
VTxy max = 2Ex (3.157)
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VTxya max = 2Ex (3.158)
3.4.6 Projeto dos Compensadores de Corrente
Ha´ a necessidade do projeto de treˆs compensadores de corrente
para que o conversor opere de forma adequada: dois compensadores
para as correntes de modo diferencial, ipd0 e isd0, e um compensador de
corrente de modo comum, ipc0 ou isc0. Essas correntes sa˜o controladas
pelas varia´veis ∆dp0, ∆ds0 e δ, respectivamente, conforme apresentado
na subsec¸a˜o 3.3.5. A func¸a˜o transfereˆncia dessas correntes em func¸a˜o de
suas respectivas varia´veis de controle sa˜o compostas de polinoˆmios de
elevada ordem cujos coeficientes sa˜o dependentes de va´rios paraˆmetros
do conversor. Portanto, uma metodologia de projeto de compensadores
gene´rica e´ de dif´ıcil concepc¸a˜o e na˜o sera´ contemplada neste documento.
Em contrapartida, sera´ apresentada uma metodologia cujos requisitos
de resposta a refereˆncia sa˜o limitados por caracter´ısticas das supra-
citadas func¸o˜es transfereˆncia, observa´veis nos diagramas de bode do
exemplo de projeto apresentado no final da subsec¸a˜o 3.2.5, e empre-
gando apenas controladores do tipo proporcional-integral. A escolha
desse tipo de compensador se deve a necessidade de erro nulo em re-
gime permanente e por ser de simples implementac¸a˜o. O ajuste dos
seus paraˆmetros sa˜o realizados atrave´s da abordagem da resposta em
frequeˆncia.
Iniciando pelo projeto do controlador de corrente de modo co-
mum ipc0. A func¸a˜o transfereˆncia de ipc0 em func¸a˜o de δ apresenta
uma faixa de ganho constante para frequeˆncias abaixo de um certo va-
lor, fipc0, muito semelhante a um filtro passa-baixas. Posicionando a
frequeˆncia de cruzamento dentro dessa faixa, a margem de fase da ma-
lha e´ definida exclusivamente pelos coeficientes do controlador CIpc0 e
do filtro Fipc0 cuja frequeˆncia de corte e´ ajustada para valores muito su-
periores a frequeˆncia de corte dessa malha e, portanto, interfere muito
pouco no desempenho do controlador, podendo ate´ mesmo ser desconsi-
derado. Caso o circuito modulador seja implementado digitalmente, ha-
vera´ atrasos de transporte que afetam exclusivamente a fase da func¸a˜o
transfereˆncia em malha aberta (FTMA) do sistema diminuindo sua
margem de fase se na˜o for compensado. Normalmente esse atraso e´
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constante e para considera´-lo basta multiplicar a FTMA por e−s∆Ta
sendo ∆Ta o valor do atraso de transporte. A func¸a˜o transfereˆncia
em malha aberta, na˜o compensada e compensada, e do controlador
da corrente da corrente ipc0 sa˜o dadas respectivamente pelas equac¸o˜es
(3.159), (3.160) e (3.161).
FTMAipc0(s) =
∆Ipc0(s)
∆∆(s)
Fipc0(s)e
−s∆Ta (3.159)
FTMAcipc0(s) = Cipc0(s)
∆Ipc0(s)
∆∆(s)
Fipc0(s)e
−s∆Ta (3.160)
Cipc0(s) = KCipc0
s+ ZCipc0
s
(3.161)
Ha´ dois paraˆmetros ajusta´veis no controlador: o ganho KCipc0
e o zero ZCipc0. A fase da FTMA e´ influenciada apenas pelo valor do
zero do controlador enquanto que sua magnitude e´ influenciada tanto
por KCipc0 quanto ZCipc0, portanto, determinando primeiramente o
valor do zero permitira´ que o ajuste da magnitude seja ajustado exclu-
sivamente atrave´s de KCipc0 posteriormente. O zero do controlador e´
determinado de tal forma que a margem de fase do sistema seja MFipc0
conforme apresentado na equac¸a˜o (3.162) sendo a frequeˆncia de cruza-
mento da FTMA fcz ipc0.
ZCipc0 =
ω
tan
(
MFipc0 + ∠(FTMAipc0(jω))− pi
2
)
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipc0
(3.162)
Com o valor do zero determinado, basta determinar o valor do
ganho KCipc0 conforme apresentado por (3.163) para completar o pro-
jeto do controlador da componente de modo comum ipc0.
KCipc0 =
1
|FTMAipc0(jω)|
ω√
ω2 + ZCipc0
2
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipc0
(3.163)
Iniciando agora o projeto do controlador das componentes dife-
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renciais. A forma de projetar os compensadores das componentes de
modo diferencial ipd0 e isd0 escolhida e´ projeta´-los de maneira que as
duas malhas operem com dinaˆmicas iguais mas de forma que a ac¸a˜o de
controle de uma componente na˜o influencie consideravelmente no valor
da outra.
Sendo o conversor sime´trico, considerando relac¸a˜o entre espiras
unita´ria, as func¸o˜es transfereˆncias da componente de modo diferencial
ipd0 em relac¸a˜o as varia´veis de controle ∆dp e ∆ds sa˜o respectivamente
iguais as func¸o˜es transfereˆncia da componente isd0 em relac¸a˜o a ∆ds e
∆dp e, portanto, nesse caso, as func¸o˜es transfereˆncia dos compensadores
tera˜o os mesmos coeficientes considerando que ambas malhas devam
apresentar os mesmos requisitos de resposta dinaˆmica. No caso em que
a relac¸a˜o transformac¸a˜o for diferente da unita´ria, o sinal de erro da
componente isd0 deve ser multiplicado por a.
Este projeto sera´ realizado inicialmente considerando que na˜o
ha´ acoplamento entre a varia´vel de controle da componente de um lado
do transformador com a componente diferencial do outro lado. Obser-
vando os diagramas de bode das func¸o˜es transfereˆncia das componentes
ipd0 e isd0 em func¸a˜o da variac¸a˜o de raza˜o c´ıclica ∆dp, apresentado na
Figura 3.43, percebe-se que essa hipo´tese pode ser considerada ver-
dadeira para frequeˆncias abaixo de certo valor. Portanto, projetando
o compensador da componente ipd0 de tal forma que a frequeˆncia de
cruzamento por zero da FTMA da componente ipd0, fcz ipd0, for es-
colhida abaixo deste valor, pressupo˜em-se que a ac¸a˜o de controle da
componente ipd0 atrave´s ∆dp na˜o interferira´ com o valor da corrente
isd0.
A func¸a˜o transfereˆncia em malha aberta da componente ipd0,
FTMAipd0, na˜o compensada e compensada, e de seu controlador, Cipd0,
sa˜o apresentadas pelas equac¸o˜es (3.164), (3.165) e (3.166), respectiva-
mente. Da mesma forma que no caso do projeto do controlador Cipc0,
primeiro sera´ posicionado o zero ZCipd0 e depois sera´ ajustado o ganho
KCipd0. Entretanto, deve ser levado em considerac¸a˜o que a planta da
componente ipd0 em relac¸a˜o a ∆dp tem ganho negativo, portanto, o ga-
nho KCipd0 tambe´m devera´ ser negativo a fim de que a realimentac¸a˜o
do sistema de controle seja negativa. Neste caso, o ganho afeta na fase
da FTMA, contudo, sua influeˆncia resulta num decre´scimo constante
na fase com valor de 180◦.
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Figura 3.43. Diagrama de bode das componentes ipd0 e isd0 em func¸a˜o
de ∆dp
FTMAipd0(s) =
Ipd0(s)
∆Dp(s)
Fipd0(s)e
−sTa (3.164)
FTMAcipd0(s) = Cipd0(s)
Ipd0(s)
∆Dp(s)
Fipd0(s)e
−sTa (3.165)
Cipd0(s) = KCipd0
s+ ZCipd0
s
(3.166)
O zero do controlador ZCipd0 e´ determinado atrave´s da equac¸a˜o
(3.167) e o ganho KCipd0 e´ calculado atrave´s da equac¸a˜o (3.168).
ZCipd0 =
ω
tan
(
MFipd0 − ∠(FTMAipd0(jω)) + pi
2
)
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipd0
(3.167)
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KCipd0 = − 1|FTMAipd0(jω)|
ω√
ω2 + ZCipd0
2
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipd0
(3.168)
Conforme comentado anteriormente, os controladores da compo-
nente ipd0 e isd0 tera˜o os mesmos coeficientes, no entanto, o sinal de
erro deve ser multiplicado por a para considerar a relac¸a˜o entre espi-
ras dos enrolamentos prima´rio e secunda´rio do transformador no caso
da componente do lado secunda´rio. Isso e´ equivalente a multiplicar o
ganho do controlador pelo mesmo fator.
Depois de conclu´ıdo o projeto dos controladores, pode-se anali-
sar o diagrama de blocos equivalente do sistema de controle de uma das
componentes de modo diferencial em relac¸a˜o a sua refereˆncia conside-
rando nula a refereˆncia da componente diferencial da corrente do outro
lado do transformador a fim de verificar se realmente o acoplamento
na˜o tem influeˆncia considera´vel. Este diagrama para o caso referente
a componente isd0 e´ ilustrado pela Figura 3.44. Percebe-se que a com-
ponente isd0 e´ composta por duas parcelas devido a` ∆ds: uma parcela
direta e uma parcela indireta, decorrente dos acoplamentos entre ipd0
e ∆ds e entre isd0 e ∆dp. A influeˆncia do acoplamento pode ser des-
considerada se a magnitude da parcela indireta for muito menor que a
parcela direta. Caso isso na˜o ocorra, o controlador devera´ ser repro-
jetado reduzindo a frequeˆncia de cruzamento da FTMA ate´ que esta
relac¸a˜o seja satisfeita.
As equac¸o˜es (3.169) e (3.170) apresentam as func¸o˜es transfereˆncias
referentes as parcelas indiretas da corrente ipd0 em relac¸a˜o a ∆dp e de
isd0 em relac¸a˜o a ∆ds, respectivamente. O sobrescrito
′ diferencia essa
func¸a˜o com relac¸a˜o a parcela direta.
∆Ipd0(s)
∆Dp(s)
′
= −∆Isd0(s)
∆Dp(s)
Fisd0(s)Cisd0(s)
1 + Fisd0(s)Cisd0(s)
∆Isd0(s)
∆Ds(s)
∆Isd0(s)
∆Dp(s)
(3.169)
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Figura 3.44. Diagrama de blocos equivalente do sistema de controle da
componente isd0 desconsiderado refereˆncia ipd0 ref .
∆Isd0(s)
∆Ds(s)
′
= −∆Ipd0(s)
∆Ds(s)
Fipd0(s)Cipd0(s)
1 + Fipd0(s)Cipd0(s)
∆Ipd0(s)
∆Dp(s)
∆Isd0(s)
∆Dp(s)
(3.170)
3.5 Exemplo de Projeto
Nessa sec¸a˜o sera´ apresentado um exemplo de projeto do conver-
sor com grampeamento ativo empregando a metodologia apresentada
na sec¸a˜o 3.4. As especificac¸o˜es do conversor sa˜o apresentadas pela
Tabela 25. Sendo seus valores empregados em todas as equac¸o˜es, no
texto, com excec¸a˜o daqui, sera´ omitida esta informac¸a˜o em prol de na˜o
deixa-lo entediante.
O conversor sera´ projetado para operar, ale´m de ganho esta´tico
unita´rio, com aˆngulo de defasagem δ igual a 28 [◦], (0, 489 [rad]). Este
valor foi escolhido pois possibilita controlar o fluxo de poteˆncia com uma
boa resoluc¸a˜o e com esforc¸o de corrente nos semicondutores satisfato´rio.
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Grandeza S´ımbolo Valor
Tensa˜o da Fonte do Lado Prima´rio Ep 14 [V]
Tensa˜o da Fonte do Lado Secunda´rio Es 42 [V]
Poteˆncia Nominal Pnom 652,2 [W]
Frequeˆncia de chaveamento fs 50 [kHz]
Ondulac¸a˜o de tensa˜o nos
∆Vgx% 6 [%]capacitores de grampeamento
Densidade de corrente
Jlxy max 300 [A]nos indutores auxiliares
Densidade de fluxo no nu´cleo
Blxy max 0, 2 [T]dos indutores auxiliares
Coeficiente de acomodac¸a˜o do
kwlxy 0,6enrolamento dos indutores auxiliares
Densidade de corrente nos
JT max 400 [A]enrolamentos do transformador
Variac¸a˜o de Densidade de fluxo
∆BT max 0, 1 [T]no nu´cleo do Transformador
Coeficiente de acomodac¸a˜o dos
kwT 0,55enrolamento do transformador
Tabela 25. Especificac¸a˜o do conversor usadas no exemplo de projeto.
3.5.1 Dimensionamento do Esta´gio de Poteˆncia do Conversor
Inicialmente, sera´ determinada a relac¸a˜o de transformac¸a˜o do
transformador e os valores da indutaˆncia do indutores auxiliares. Em
seguida sera˜o calculados os esforc¸os de corrente nos enrolamentos, o
produto de a´reas do nu´cleo dos indutores auxiliares e do transformador.
Por fim, sera˜o obtidas as especificac¸o˜es mı´nimas dos capacitores de
grampeamento e dos semicondutores.
Os valores de a e lp sa˜o obtidos pelas equac¸o˜es (3.144) e (3.145),
respectivamente. O resultados sa˜o apresentados nas equac¸o˜es (3.171) e
(3.172).
a =
Es
Ep
=
42
14
= 3 (3.171)
lp =
E2p
ωsPnom
δnom(pi − δnom)
pi
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lp =
142
2pi50k652, 2
0, 489(pi − 0, 489)
pi
= 394, 78 [nH] (3.172)
Com lp e a determinados, pode-se agora calcular o valor da in-
dutaˆncia dos indutores auxiliares do lado secunda´rio, substituindo esses
valores na equac¸a˜o (3.146), conforme apresentado em (3.173).
ls = a
2lp = 3
2394, 78n = 3, 55 [µH] (3.173)
Para construc¸a˜o desses indutores auxiliares, e´ necessa´rio o conhe-
cimento do valor eficaz e o ma´ximo valor da corrente que circula por
estes componentes. Para calcula´-los, substitui-se as equac¸o˜es (3.172) e
(3.173) nas equac¸o˜es (3.148) e (3.149). Os esforc¸os relativos ao indutor
auxiliar prima´rio sa˜o apresentados pelas equac¸o˜es (3.174) e (3.175) e
os referentes aos indutores auxiliares do lado secunda´rio pelas equac¸o˜es
(3.176) e (3.177).
Ipy max =
Ep
2piωslp
(
2piδnom − δnom2
)
Ipy max =
14
2pi2pi50k394, 78n
(
2pi0, 489− 0, 4892) = 50, 87 [A] (3.174)
Ipy ef =
Ep
2piωslp
√
2pi2δnom
2 − 8pi
3
δnom
3 + δnom
4
Ipy ef =
14
2pi2pi50.103429, 3.10−9
√
2pi20, 4892 − 8pi
3
0, 4893 + 0, 4894
Ipy ef = 34, 99 [A] (3.175)
Isy max =
Es
2piωsls
(
2piδnom − δnom2
)
Isy max =
42
2pi2pi50.1033, 55.10−6
(
2pi0, 489− 0, 4892) = 16, 96 [A]
(3.176)
Isy ef =
Es
2piωsls
√
2pi2δnom
2 − 8pi
3
δnom
3 + δnom
4
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Isy ef =
42
2pi2pi50.1033, 55.10−6
√
2pi20, 4892 − 8pi
3
0, 4893 + 0, 4894
Isy ef = 11, 66 [A] (3.177)
O produto de a´reas do nu´cleo dos indutores auxiliares e´ deter-
minado substituindo as equac¸o˜es (3.172), (3.174) e (3.175) para o caso
dos indutores do lado prima´rio e as equac¸o˜es (3.173), (3.176) e (3.177)
para o caso dos indutores do lado secunda´rio, na equac¸a˜o (3.150). Os
resultados sa˜o apresentados pelas equac¸o˜es (3.178), indutor do lado
prima´rio, e (3.179), indutor do lado secunda´rio.
AeAwlpy =
lpyIpy maxIpy ef
kwlpyJlpy maxBlpy max
AeAwlpy =
429, 3.10−950, 87.34, 99
0, 6.300.0, 2
= 0, 217 [cm4] (3.178)
AeAwlsy =
lsyIsy maxIsy ef
kwlsyJlsy maxBlsy max
AeAwlsy =
3, 55.10−616, 96.11, 66
0, 6.300.0, 2
= 0, 217 [cm4] (3.179)
O produto de a´reas do nu´cleo do transformador e´ obtido substi-
tuindo a equac¸a˜o (3.175) em (3.151). O resultado e´ apresentado pela
equac¸a˜o (3.180).
AeAwT =
4piEpIpy ef
ωskwTJT max∆BT max
AeAwT =
4pi14.34, 99
2pi50.1030, 55.400.0, 1
= 8, 91 [cm4], (3.180)
Os capacitores a serem empregados nesse exemplo de projeto
sa˜o de polipropileno cuja resisteˆncia se´rie equivalente e´ de valor muito
pequeno, portanto, justifica-se o emprego do crite´rio de ondulac¸a˜o de
tensa˜o para determinar sua capacitaˆncia. O valor mı´nimo de capa-
citaˆncia desses capacitores e´ calculado pela equac¸a˜o (3.152). Os re-
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sultados sa˜o apresentados pelas equac¸o˜es (3.181), capacitor do lado
prima´rio, e (3.182), capacitor do lado secunda´rio.
Cgp =
(2piδnom − δnom2)2
8pi2ω2s lp∆V%
Cgp =
(2pi0, 489− 0, 4892)2
8pi2(2pi50.103)2429, 3.10−90, 06
= 40 [µF] (3.181)
Cgs =
(2piδnom − δnom2)2
8pi2ω2s ls∆V%
Cgs =
(2pi0, 489− 0, 4892)2
8pi2(2pi50.1030)23, 864.10−60, 06
= 4, 44 [µF] (3.182)
O valor eficaz da corrente nesses capacitores e´ calculado pela
equac¸a˜o (3.153). O valor eficaz da corrente no capacitor de grampea-
mento prima´rio e´ apresentado por (3.183) e do capacitor de grampea-
mento do lado secunda´rio por (3.184).
ICgp ef =
Ep
4piωslp
√
16pi
3
δnom
3 − 4δnom4
ICgp ef =
14
4pi2pi50.103429, 3.10−9
√
16pi
3
0, 4893 − 4.0, 4894
ICgp ef = 11, 81 [A] (3.183)
ICgs ef =
Es
4piωsls
√
16pi
3
δnom
3 − 4δnom4
ICgs ef =
42
4pi2pi50.1033, 864µ
√
16pi
3
0, 4893 − 4.0, 4894
ICgs ef = 3, 94 [A] (3.184)
O valor mı´nimo da tensa˜o que esses capacitores devem suportar
e´ calculado pela equac¸a˜o (3.154). Esses valores sa˜o apresentados pelas
equac¸o˜es (3.185) e (3.186).
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Vgp max = 2Ep = 2.14 = 28 [V] (3.185)
Vgs max = 2Es = 2.42 = 84 [V] (3.186)
Os valores eficazes da corrente nos interruptores principais do
lado prima´rio e do lado secunda´rio sa˜o calculados empregando a equac¸a˜o
(3.155) e os resultados sa˜o apresentados por (3.187) e (3.188), respec-
tivamente.
ITpy ef =
Ep
4piωslp
√
8pi2δnom
2 − 40pi
3
δnom
3 + 6δnom
4
ITpy ef =
14
4pi2pi50.103429, 3.10−9
√
8pi20, 4892 − 40pi
3
0, 4893 + 6.0, 4894
ITpy ef = 33, 98 [A] (3.187)
ITsy ef =
Es
4piωsls
√
8pi2δnom
2 − 40pi
3
δnom
3 + 6δnom
4
ITsy ef =
42
4pi2pi50k3, 864µ
√
8pi20, 4892 − 40pi
3
0, 4893 + 6.0, 4894
ITsy ef = 11, 33 [A] (3.188)
O mı´nimo valor que os interruptores devem suportar sa˜o calcu-
lados pela equac¸a˜o (3.157). Os resultados para este projeto sa˜o apre-
sentados pelas equac¸o˜es (3.189) e (3.190).
VTpy max = 2Ep = 2.14 = 28 [V] (3.189)
VTsy max = 2Es = 2.42 = 84 [V] (3.190)
O valor eficaz da corrente nos interruptores auxiliares e´ calculado
atrave´s da equac¸a˜o (3.156). O resultado e´ apresentado por (3.191) para
o caso dos interruptores do lado prima´rio e por (3.192) para o caso dos
interruptores do lado secunda´rio.
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ITpya ef =
Ep
4piωslp
√
8pi
3
δnom
3 − 2δnom4
ITpya ef =
14
4pi2pi50.103429, 3.10−9
√
8pi
3
.0, 4893 − 2.0, 4894
ITpya ef = 8, 35 [A] (3.191)
ITsya ef =
Es
4piωsls
√
8pi
3
δnom
3 − 2δnom4
ITsya ef =
42
4pi2pi50.1033, 864µ
√
8pi
3
.0, 4893 − 2.0, 4894
ITsya ef = 2, 78 [A] (3.192)
O ma´ximo valor de tensa˜o sobre os interruptores auxiliares do
lado prima´rio e secunda´rio e´ calculados pela equac¸a˜o (3.158). Esse
valor com relac¸a˜o aos interruptores do lado prima´rio sa˜o apresentados
pela equac¸a˜o (3.193) e o referente aos do lado secunda´rio por (3.194).
VTpya max = 2Ep = 2.14 = 28 [V] (3.193)
VTsya max = 2Es = 2.42 = 84 [V] (3.194)
3.5.2 Dimensionamento dos Compensadores de Corrente
Antes de comec¸ar o projeto dos controladores, ha´ a necessidade
de especificar um filtro a ser empregado no circuito de condicionamento.
Suas func¸o˜es sa˜o reduzir o ru´ıdo devido ao chaveamento, eliminar as
componentes alternadas dos sinais e de filtro anti-aliasing. Sera´ em-
pregado um filtro passa baixa de segunda ordem com coeficiente de
amortecimento de 0,7 e com frequeˆncia de corte ajustada de tal forma
que a amplitude da componente alternada de menor frequeˆncia seja
reduzida a um cente´simo de seu valor original. Sendo a frequeˆncia de
chaveamento de 50 [kHz], a componente alternada das correntes de
modo diferencial com menor frequeˆncia sa˜o posicionadas nesta mesma
frequeˆncia. Para que essa componente seja reduzida a um cente´simo de
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seu valor na entrada da filtro, a frequeˆncia de corte deve ser ajustada
uma de´cada abaixo, ou seja, 5 [kHz]. A equac¸a˜o (3.195) apresenta a
func¸a˜o transfereˆncia do filtro passa-baixa especificado neste para´grafo.
Fipc0(s) =
ω2f
s2 + 2ξωfs+ ω2f
∣∣∣∣∣∣∣∣ ωf=2pi5000 [rad/s]
ξ=0,7
(3.195)
Iniciando pelo projeto do controlador da corrente ipc0. As es-
pecificac¸o˜es de requisitos da resposta em frequeˆncia neste caso sa˜o
frequeˆncia de cruzamento por zero de 2,5 [kHz] e margem de fase de
70 [◦]. O diagrama de bode da func¸a˜o transfereˆncia em malha aberta
da componente ipc0 e´ ilustrado pela Figura 3.45.
Figura 3.45. Diagrama de bode da FTMA na˜o compensada da compo-
nente iipc0 em func¸a˜o de δ.
Por este gra´fico, verifica-se que o ganho e a fase da FTMA na
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frequeˆncia de cruzamento por 0 [dB] especificada sa˜o iguais a 38,28
[dB] e a -51,1 [◦]. Substituindo esses valores na equac¸a˜o (3.162) assim
como o valor da margem de fase especificada, obtem-se o valor do zero
do controlador Cipc0, conforme apresentado por (3.196).
ZCipc0 =
ω
tan
(
MFipc0 + ∠(FTMAipc0(jω))− pi
2
)
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipc0
ZCipc0 =
2pi2, 5k
tan (70 + 51, 1− 90)
ZCipc0 = 2pi4, 144 [krad/s] (3.196)
O ganho do controlador e´ determinado substituindo os valores da
frequeˆncia de cruzamento por zero e do zero do controlador na equac¸a˜o
(3.163). O resultado e´ apresentado por (3.197).
KCipc0 =
1
|FTMAipc0(jω)|
ω√
ω2 + ZCipc0
2
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipc0
KCipc0 =
1∣∣∣10 38,2820 ∣∣∣ 2pi2, 5k√(2pi2, 5k)2 + (2pi4.144k)2
KCipc0 = 6, 297.10
−3 (3.197)
A func¸a˜o transfereˆncia do controlador da componente ipc0 e´ apre-
sentado pela equac¸a˜o (3.198) e o diagrama da FTMA compensada e´
ilustrado pela Figura 3.46.
Cipc0(s) = 6, 297.10
−3 s+ 2pi4144
s
(3.198)
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Figura 3.46. FTMA da componente iipc0.
O projeto do controlador das componentes de modo diferencial
das correntes sera´ executado a partir deste ponto. Na Figura 3.47, sa˜o
apresentados os diagramas da magnitude das func¸o˜es transfereˆncia das
componentes ipd0 e isd0 em func¸a˜o da varia´vel ∆dp. Observa-se que
para frequeˆncias inferiores a 100 Hz, a influeˆncia de ∆dp e´ menor na
componente isd0 do que em ipd0, portanto, este valor sera´ o escolhido
como a frequeˆncia de cruzamento de 0 [dB] da malha de controle de
ipd0. A margem de fase sera´ especificada com o valor de 70 [
◦].
O diagrama de bode da FTMA da componente ipd0 e´ ilustrado
pela Figura 3.48. Na frequeˆncia de cruzamento por zero [dB] especifi-
cada, o ganho da func¸a˜o e´ de 72, 81 [dB] e a fase e´ de 158, 7 [◦].
O zero do controlador e´ ajustado atrave´s da equac¸a˜o (3.167)
substituindo a fase da FTMA na˜o-compensada na frequeˆncia de cruza-
mento por 0 [dB] e os requisitos de resposta em frequeˆncia especifica-
dos. Seu valor e´ apresentado por (3.199).
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Figura 3.47. Diagrama de magnitude das func¸o˜es transfereˆncias da
componente ipd0 e isd0 em func¸a˜o de ∆dp.
ZCipd0 =
ω
tan
(
MFipd0 − ∠(FTMAipd0(jω)) + pi
2
)
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipd0
ZCipd0 =
2pi100
tan (70− ∠(158, 7) + 90)
ZCipd0 = 2pi4, 407 [krad/s] (3.199)
O ganho do controlador e´ obtido substituindo o valor de seu
zero e da magnitude da FTMA na˜o-compensada na frequeˆncia de cru-
zamento por zero na equac¸a˜o (3.168). Seu valor e´ apresentado em
(3.200).
KCipd0 = − 1|FTMAipd0(jω)|
ω√
ω2 + ZCipd0
2
∣∣∣∣∣∣
ω=ωcz ipd0
KCipd0 = − 1
10
78,81
20
2pi100√
(2pi100)
2
+ (2pi4407)
2
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Figura 3.48. Diagrama de bode da FTMA da corrente ipd0 em func¸a˜o
de ∆dp.
KCipd0 = −5, 191.10−6 (3.200)
O controlador da componente isd0 e´ igual ao controlador Cipd0 a
na˜o ser do ganho ser treˆs vezes o valorKCipd0. As func¸o˜es transfereˆncias
dos controladores das componentes ipd0 e isd0 sa˜o apresentadas, respec-
tivamente, pelas equac¸o˜es (3.201) e (3.202).
Cipd0(s) = −5, 191.10−6 s+ 2pi4407
s
(3.201)
Cisd0(s) = −15, 573.10−6 s+ 2pi4407
s
(3.202)
O diagrama de bode da FTMA compensada da componente ipd0
e´ ilustrado pela Figura 3.49. Percebe-se que os requisitos de resposta
em frequeˆncia foram alcanc¸ados.
A Figura 3.50 ilustra o diagrama de magnitude das parcelas di-
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reta e indireta da func¸a˜o transfereˆncia da componente ipd0 em func¸a˜o
de ∆dp. Verifica-se que a influeˆncia da parcela direta e´ maior que a
parcela indireta conforme pressuposto na metodologia de projeto, no
entanto, a relac¸a˜o na˜o e´ suficientemente elevada para desconsidera-la
a priori. De modo a verificar o impacto dessa parcela no sistema de
controle projetado, o diagrama de bode da FTMA compensada com
apenas a parcela direta, FTMAcipd0, sera´ comparada ao diagrama de
bode da FTMA compensada equivalente, FTMAcipd0 eq, isto e´, consi-
derando a parcela direta e indireta. Tal comparac¸a˜o e´ ilustrada pela
Figura 3.51. Observando-a, percebe-se que a frequeˆncia que ocorre o
cruzamento por ganho de 0 [ dB] e´ muito pro´xima a` especificada mas
a margem de fase e´ um pouco menor que a especificada, no entanto,
ainda com valor considera´vel, indicando um sistema esta´vel.
Figura 3.49. Diagrama de bode da FTMA compensada da componente
ipd0.
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Figura 3.50. Comparac¸a˜o entre os diagramas de magnitude das parcelas
da func¸a˜o transfereˆncia de ipd0 em func¸a˜o de ∆dp.
Figura 3.51. Comparac¸a˜o entre as FTMA compensadas de ipd0 com e
sem considerac¸a˜o do acoplamento.
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3.5.3 Validac¸a˜o do Projeto
Nessa subsec¸a˜o sera˜o apresentados resultados obtidos por meio
de simulac¸a˜o nume´rica do conversor projetado, tanto em regime per-
manente quanto transito´rio, a fim de validar o ca´lculo dos esforc¸os dos
componentes e da estabilidade do sistema de controle projetado com
relac¸a˜o a seguimento a` refereˆncia e a rejeic¸a˜o a` pertubac¸a˜o.
As figuras 3.52 e 3.53 ilustram respectivamente o diagrama do
circuito de poteˆncia do conversor com as indicac¸o˜es das principais gran-
dezas e o diagrama de blocos do controle destas grandezas.
Figura 3.52. Diagrama do circuito de poteˆncia com indicac¸a˜o das gran-
dezas principais e suas polaridades.
Figura 3.53. Diagrama de blocos do sistema de controle das correntes
de modo comum e diferencial incluindo as pertubac¸o˜es ∆dp e ∆ds.
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A Tabela 26 apresenta os valores dos esforc¸os nos componen-
tes do conversor obtidos analiticamente e por meio de simulac¸a˜o. A
simulac¸a˜o foi realizada com indutaˆncia pro´pria dos enrolamentos do
transformador ajustada para 10 vezes o valor da indutaˆncia do indutor
auxiliar e com resisteˆncia dos enrolamentos de 10 [mΩ] para os enrola-
mentos do lado prima´rio e 90 [mΩ] do lado secunda´rio.
Grandeza
Resultado
erro [%]
Anal´ıtico Simulac¸a˜o
〈ip〉 [A] 46,59 46,73 -
〈is〉 [A] 15,53 15,46 -
ICgp ef [A] 11,81 13,26 -10,9
∆VCgp [V] 0,84 1,05 -20,0
ICgs ef [A] 3,94 4,62 -14,7
∆VCgs [V] 2,52 3,27 -22,9
ITp1 ef [A] 33,98 34,21 -0,7
ITp1a ef [A] 8,35 9,38 -11,0
ITs1 ef [A] 11,33 11,34 -0,1
ITs1a ef [A] 2,78 3,27 -15,0
Ip1 ef [A] 34,99 35,47 -1,4
Is1 ef [A] 11,66 11,80 -1,2
Tabela 26. Comparac¸a˜o entre os esforc¸os obtidos de forma anal´ıtica e
por meio de simulac¸a˜o.
Verifica-se que ha´ uma discrepaˆncia considera´vel entre esses va-
lores, principalmente nos valores das ondulac¸o˜es de tensa˜o dos capaci-
tores. Nas deduc¸o˜es das equac¸o˜es dos esforc¸os, foi considerado que a
ondulac¸a˜o de tensa˜o nos capacitores seria ta˜o pequena a ponto de poder
ser desprezada, no entanto, na˜o foi especificado qual seria esse valor. No
projeto deste exemplo, foi considerado uma ondulac¸a˜o de tensa˜o de 6
[%] e percebe-se que esse deveria ser menor para se ter uma melhor pre-
cisa˜o do dimensionamento do conversor. Todavia, para uma ondulac¸a˜o
menor, seria necessa´rio um capacitor com capacitaˆncia maior, o que im-
plicaria numa frequeˆncia de ressonaˆncia menor na func¸a˜o transfereˆncia
das correntes de modo comum com relac¸a˜o ao aˆngulo δ, restringindo
assim a largura de banda da malha de controle destas correntes. Ale´m
disso, a indutaˆncia de magnetizac¸a˜o do transformador foi considerada
muito elevada, no entanto, na pra´tica, seu valor sera´ algumas vezes
maior que o valor da indutaˆncia do indutor auxiliar. Logo, havera´ uma
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corrente de magnetizac¸a˜o que circulara´ pelos componentes do conver-
sor, incrementando seus esforc¸os de corrente.
A Figura 3.54 apresenta a forma de onda da resposta da corrente
ipc0 com relac¸a˜o ao degrau de pequena amplitude em sua refereˆncia.
Percebe-se que o erro em regime e´ nulo e que apresenta reduzido so-
bressinal, tanto na corrente quanto no aˆngulo δ, conforme esperado
baseado nas especificac¸o˜es dos requisitos de resposta do projeto dos
compensadores. Entretanto, ha´ um atraso adicional entre os sinais da
resposta com relac¸a˜o ao sinal de refereˆncia devido ao filtro de refereˆncia
de segunda ordem sintonizado com frequeˆncia de corte de 5 [kHz] e co-
eficiente de amortecimento de 0,7.
Figura 3.54. Formas de onda da resposta da componente ipc0 e do
aˆngulo δ ao degrau no sinal de refereˆncia ipc0 ref .
A Figura 3.55 ilustra a resposta da corrente ipc0 com relac¸a˜o a`
inversa˜o da polaridade da refereˆncia. Verifica-se que a performance da
resposta e´ muito semelhante ao caso anterior cuja variac¸a˜o da refereˆncia
era de apenas 10 [%]. Portanto, apesar de a func¸a˜o transfereˆncia da
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componente ipc0 em relac¸a˜o ao aˆngulo δ ser dependente do ponto de
operac¸a˜o do conversor, esta variac¸a˜o e´ desprez´ıvel, pelo menos para a
faixa testada.
Figura 3.55. Formas de onda da resposta da componente ipc0 e do
aˆngulo δ a` inversa˜o de polaridade da refereˆncia de corrente ipc0 ref .
Na Figura 3.56, sa˜o apresentadas as formas de onda das res-
postas das componentes de modo diferencial da corrente do conversor
na ocorreˆncia de pertubac¸a˜o da raza˜o c´ıclica ∆dp e ∆ds. Observa-
se que a pertubac¸a˜o ocorrida na raza˜o c´ıclica do lado prima´rio causa
erro em ambas componentes de modo diferencial, no entanto, sua in-
flueˆncia e´ menor na componente referente ao lado secunda´rio do que no
lado prima´rio do transformador. O mesmo fenoˆmeno e´ observado com
relac¸a˜o a pertubac¸a˜o p∆ds mas sua influeˆncia e´ maior na componente
isd0 do que em ipd0. A pertubac¸a˜o p∆dp e´ rapidamente corrigida pela
varia´vel de controle uipd0 mas como ha´ um erro na componente do lado
secunda´rio, tambe´m ha´ uma reac¸a˜o no compensador Cisd0 para corrigi-
la mas existente apenas durante o transito´rio. Esta reac¸a˜o interfere na
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compensac¸a˜o da componente ipd0 pore´m, como sua amplitude e´ bem
menor que a amplitude de uipd0 e o ganho da func¸a˜o transfereˆncia de
ipd0 com relac¸a˜o a ∆ds e´ menor do que com relac¸a˜o a ∆dp, a parcela da
componente ipd0 referente ao sinal de controle do compensador Cisd0
e´ bem menor do que a parcela referente ao compensador Cipd0. Por-
tanto, apesar de haver um acoplamento entre as malhas de controle,
verifica-se que sua existeˆncia na˜o torna o sistema insta´vel.
Figura 3.56. Formas de onda das componentes ipd0 e isd0 e dos sinais
de controle uipd0 e uisd0 com relac¸a˜o a`s pertubac¸o˜es em ∆dp e ∆ds.
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3.6 Resultados Experimentais
Um proto´tipo foi constru´ıdo empregando o projeto apresentado
na sec¸a˜o 3.5 a fim de comprovar o funcionamento do conversor. Devido
a` dificuldade de construir indutores auxiliares com valor de indutaˆncia
ta˜o pequeno quanto o necessa´rio para os indutores auxiliares do lado
prima´rio, esses elementos foram referidos ao lado secunda´rio e seus valo-
res foram somados ao valor da indutaˆncia dos indutores auxiliares deste
lado. Ale´m disso, a fim da operar conversor corretamente, o valor da
indutaˆncia de dispersa˜o do transformador referido ao lado secunda´rio
foi subtra´ıdo desse resultado. As especificac¸o˜es dos principais compo-
nentes do conversor sa˜o apresentadas pela Tabela 27 e a Figura 3.57
ilustra a foto do proto´tipo constru´ıdo.
Componente Descric¸a˜o
Transformador
a = 3
Nu´cleo: NEE55/28/21
Prima´rios: 2 espiras, 68xAWG26
Secunda´rios: 6 espiras, 23xAWG26
lrefo = 2.02 [µH]
Nu´cleo: NEE30/15/7
Indutores ls1 = 4, 95 [µH],
auxiliares ls2 = 5 [µH]
Transistores
Tp1, Tp2, Tp1a, Tp2a:
IRF4104: 40V/75A
Ts1, Ts2, Ts1a, Ts2a:
IRFB4615: 150V/35A
Capacitores de Tipo: Polipropileno
Grampeamento EPCOS: B32674, Cc = 10 [µF]
Cgp = 4 · Cc, Cgs = Cc
Tabela 27. Lista dos componentes do circuito de poteˆncia do conversor.
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Figura 3.57. Foto do proto´tipo constru´ıdo.
A Figura 3.58 ilustra as formas de onda das tenso˜es e correntes
na entrada e sa´ıda do conversor. Na Figura 3.59, sa˜o apresentadas
as formas de onda das tenso˜es e das correntes, apenas componentes
alternadas, no transformador do conversor.
Verifica-se que a tensa˜o vs12 esta´ atrasada com relac¸a˜o a tensa˜o
vp12, portanto, o conversor transfere energia da fonte Ep para a fonte
Es. As correntes apresentam formas de onda semelhantes entre si e
simetria entre sua parte positiva e parte negativa.
A Figura 3.60 apresenta a curva de rendimento do conversor
quando este opera transferindo energia nos dois sentidos. Seu valor
ma´ximo e´ de 94.3 [%] e ocorre em cerca de 30 [%] da carga nominal
quando o conversor opera com fluxo de energia da fonte Ep para Es.
Para cargas pro´ximas ao valor nominal, sua eficieˆncia reduz, resultando
em forma de curva caracter´ıstica de conversores cujas perdas conduzi-
das sa˜o mais expressivas do que as perda devido a comutac¸a˜o.
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Figura 3.58. Formas de onda das tenso˜es e correntes na entrada e sa´ıda
do conversor.
Figura 3.59. Formas de onda de tensa˜o e corrente no transformador.
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Figura 3.60. Curva de rendimento do conversor obtida experimental-
mente.
A caracter´ıstica externa do conversor e´ ilustrada pela Figura
3.61. Observa-se que a curva obtida analiticamente e os pontos obti-
dos experimentalmente apresentam uma discrepaˆncia que aumenta con-
forme o aumento do aˆngulo δ. A deduc¸a˜o da equac¸a˜o da caracter´ıstica
externa do conversor na˜o leva em considerac¸a˜o as na˜o-idealidades que
decrementam o rendimento, portanto, o valor teo´rico sera´ maior que a
realidade. Para compara´-la de maneira justa, deve-se multiplica-la pelo
rendimento ponto a ponto. Percebe-se que a curva corrigida e os pontos
obtidos experimentalmente apresentam uma diferenc¸a muito menor do
que o caso puramente teo´rico.
A Figura 3.62 ilustra a forma de onda da corrente ip quando
o aˆngulo δ varia entre 28 [◦] e −28 [◦] em rampa. Observa-se que a
corrente e´ positiva quando o aˆngulo e´ positivo e negativa quando o
aˆngulo e´ negativo, portanto, comprovando que controlando o aˆngulo δ
e´ poss´ıvel definir o sentido do fluxo de energia.
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Figura 3.61. Comparac¸a˜o entre a caracter´ıstica externa do conversor
obtida analiticamente e experimentalmente.
Figura 3.62. Forma de onda da corrente ip e do aˆngulo δ durante
inversa˜o do fluxo de energia.
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3.7 Conclusa˜o Parcial
A equac¸a˜o que descreve a caracter´ıstica externa do conversor as-
sim como expresso˜es para dimensionamento e especificac¸a˜o dos compo-
nentes foram obtidas. Verifica-se que o conversor pode ser representado
por uma fonte de corrente controlada em func¸a˜o do aˆngulo de defasa-
gem e se este aˆngulo for restringido em uma faixa de operac¸a˜o entre
-45◦ e 45 ◦, essa relac¸a˜o e´ praticamente linear.
Uma ana´lise da poteˆncia processada pelo transformador e´ reali-
zada. Observa-se que a operac¸a˜o do conversor com aˆngulo entre -90◦ a
90 ◦ e ganho esta´tico q pro´ximo a` unidade permite que o transforma-
dor processe energia com fator de poteˆncia muito pro´ximo ao ma´ximo
poss´ıvel. Portanto, espera-se que o volume resultante do projeto do
transformador seja menor tenha perdas menores quando o conversor
operar nessa regia˜o do que na a´rea complementar.
Ale´m da corrente que circula pelas fontes, e´ necessa´rio contro-
lar a corrente nos enrolamentos ativamente para que o transformador
na˜o sature. Para isso, propo˜e-se uma transformac¸a˜o linear das corren-
tes dos enrolamentos de cada lado do transformador em componente de
modo comum e diferencial. E´ poss´ıvel afirmar atrave´s da transformac¸a˜o
que as componentes de modo diferencial da corrente sa˜o responsa´veis
pela saturac¸a˜o do transformador e as componentes de modo comum
sa˜o ideˆnticas a`s correntes das fontes. Baseado na dependeˆncia entre
essas componentes e as varia´veis de controle dispon´ıveis, escolhe-se que
a componente de modo comum da correntes deve ser controlada pelo
aˆngulo de defasagem δ e as componentes de modo diferencial pela raza˜o
c´ıclica dos interruptores. Essa dependeˆncia e´ validada comparando o
modelo anal´ıtico a resultados obtidos por simulac¸a˜o para um exemplo
de projeto. As varia´veis de controle das componentes de modo diferen-
cial da corrente apresentam um acoplamento cruzado. Para contornar
este problema, uma metodologia de projeto dos compensadores destas
componentes e´ proposta restringindo a frequeˆncia de cruzamento das
malhas baseado em caracter´ısticas destas func¸o˜es transfereˆncias. Um
exemplo de projeto e´ efetuado empregando esta metodologia e resul-
tados por simulac¸a˜o sa˜o adquiridos e apresentados demonstrando que
ainda ha´ um pequeno acoplamento entre as componentes mas muito
pequeno.
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Uma metodologia de projeto da parte de poteˆncia tambe´m e´
apresentada e um exemplo de projeto com especificac¸a˜o de poteˆncia
nominal de 600 W e´ descrito empregando-a. Um proto´tipo e´ cons-
tru´ıdo a partir deste exemplo para validar experimentalmente o fun-
cionamento do conversor. As formas de onda da corrente das fontes
apresentam uma pequena ondulac¸a˜o inexistente nas formas de onda do
funcionamento descrito. Isto se deve a diferenc¸as entre as indutaˆncias
dos indutores auxiliares e sinais de comando dos interruptores e a on-
dulac¸a˜o de tensa˜o nos capacitores de grampeamento. O rendimento
ma´ximo do conversor e´ 94,3 % e ocorre em cerca de 30 % da carga
nominal e decresce sensivelmente para valores superiores de poteˆncia.
O formato desta curva e´ caracter´ıstica de conversores em que as perdas
por conduc¸a˜o sa˜o predominantes as perdas fixas e de comutac¸a˜o. A ca-
racter´ıstica 〈i¯s〉χδ e´ adquirida experimentalmente. Percebe-se que ha´
uma discrepaˆncia entre os valores esperados e os obtidos, no entanto,
o rendimento do conversor e´ considerado unita´rio na ana´lise desta ca-
racter´ıstica. Portanto, levando-o em considerac¸a˜o, a diferenc¸a diminui
para uma margem muito pequena. Por fim, a reversibilidade do con-
versor e´ validada atrave´s do aˆngulo δ. A variac¸a˜o de δ e´ realizada em
rampa de maneira a na˜o excitar a ressonaˆncia da planta.
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4 Comparac¸a˜o entre o conversor
DAB e os conversores
propostos
Nesse cap´ıtulo, os conversores propostos nesse trabalho sera˜o
comparados com o conversor DAB, cujo diagrama de circuito e´ ilus-
trado pela Figura 4.1, com relac¸a˜o aos esforc¸os de corrente e tensa˜o de
seus semicondutores, especificac¸a˜o de capacitores e conteu´do harmoˆnico
das correntes de suas entradas e sa´ıdas. Aqui, o conversor com gram-
peamento passivo sera´ referencia por FBPP e o conversor com gram-
peamento ativo por DPP.
Figura 4.1. Diagrama do conversor DAB
A comparac¸a˜o sera´ realizada considerando que os conversores
operam sempre processando sua poteˆncia nominal e com ganho esta´tico
dentro de uma faixa entre 0,8 e 1,2. Os esforc¸os de corrente e tensa˜o dos
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semicondutores referentes a um lado do transformador e a amplitude
das componentes harmoˆnicas sera˜o normalizados pelo valor me´dio da
corrente ou tensa˜o da fonte desse lado, obtendo assim, um resultado
gene´rico com relac¸a˜o a`s especificac¸o˜es do conversor. O valor ma´ximo de
aˆngulo de defasagem δ empregado nos conversores com grampeamento
ativo sera´ igual a 28 [◦]. A relac¸a˜o entre espiras do transformador
dos conversores sera´ ajustada para a unidade. Dessa forma, o melhor
desempenho do conversor FBPP ocorrera´ quando o ganho esta´tico for
unita´rio.
Iniciando a comparac¸a˜o com relac¸a˜o ao conteu´do harmoˆnico das
correntes da entrada e sa´ıda dos conversores. Os conversores DAB e
FBPP sa˜o conversores com entrada e sa´ıda em tensa˜o, portanto, na
pra´tica, capacitores sa˜o conectados nesses pontos para evitar sobre-
tenso˜es em seus interruptores devido a`s indutaˆncias parasitas prove-
nientes, por exemplo, dos cabos de alimentac¸a˜o. A componente al-
ternada das correntes da entrada e sa´ıda do conversor circulam por
esses capacitores haja vista que esses propiciam um caminho de me-
nor impedaˆncia do que o caminho alternativo que engloba as fontes.
Ale´m disto, a circulac¸a˜o dessa corrente pelos capacitores causa uma
ondulac¸a˜o de tensa˜o que influencia na operac¸a˜o do pro´prio conversor
e de outros equipamentos conectados ao barramento. Para atenuar
essa ondulac¸a˜o, e´ necessa´rio o emprego de capacitores com maior ca-
pacitaˆncia, que em geral, apresentam menor impedaˆncia. Portanto,
quanto maior for o conteu´do harmoˆnico da corrente da entrada e sa´ıda
do conversor, maior sera´ o valor eficaz da corrente nesses capacitores,
e por sua vez, maior sera´ seu volume.
A deduc¸a˜o das equac¸o˜es empregadas para determinar o conteu´do
harmoˆnico das correntes de entrada e sa´ıda do conversor DAB e´ apre-
sentada no Apeˆndice D e do conversor FBPP e´ apresentada na sec¸a˜o
2.2. Idealmente, o conversor DPP e´ livre de ondulac¸a˜o em sua entrada
e em sua sa´ıda independente de seu ponto de operac¸a˜o, portanto, com
conteu´do harmoˆnico nulo em toda faixa de operac¸a˜o.
A Figura 4.2 ilustra o gra´fico comparativo das amplitudes das
componentes de segunda e quarta ordem dos conversores DPP, DAB e
FBPP. A amplitude das componentes de primeira e terceira ordem sa˜o
nulas.
Percebe-se que a amplitude das componentes do conversor DAB e´
Comparac¸a˜o entre o conversor DAB e os conversores propostos 241
muito superior a`s componentes das correntes dos conversores propostos,
tanto no lado prima´rio quanto no lado secunda´rio. O conversor FBPP
apresenta componentes harmoˆnicas com amplitude nula apenas com
ganho esta´tico unita´rio.
Figura 4.2. Comparac¸a˜o entre as amplitudes das componentes
harmoˆnicas de ordem 2fs e 4fs das correntes de entrada e sa´ıda do
conversor DAB e dos conversores propostos.
Na Figura 4.2 foi apresentada a amplitude de apenas duas com-
ponentes de ordem diferente, no entanto, um ı´ndice que leva em consi-
derac¸a˜o a amplitude de todas componentes e´ mais representativo para
analisar o real impacto do conteu´do harmoˆnico da corrente sobre o
dimensionamento dos capacitores. Ha´ duas caracter´ısticas a serem le-
vadas em considerac¸a˜o nesse dimensionamento: valor eficaz da corrente
e ondulac¸a˜o da tensa˜o sobre o capacitor. Para cada um desses casos,
o conteu´do harmoˆnico da corrente relaciona-se de maneira diferente.
Enquanto que o valor eficaz de todas as componentes contribu´ı com o
mesmo peso no caso do valor eficaz da corrente, o valor eficaz das com-
ponentes de menor frequeˆncia tem um peso maior sobre o valor eficaz
da ondulac¸a˜o da tensa˜o sobre o capacitor devido a impedaˆncia desse
ser inversamente proporcional a frequeˆncia. Levando em considerac¸a˜o
essa distinc¸a˜o, os ı´ndices THD0 e THD1 sa˜o propostos para efetuar as
comparac¸o˜es. Os nomes sa˜o escolhidos em alusa˜o a`s taxas de distorc¸a˜o
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harmoˆnica empregadas em sistemas de corrente alternada. Entretanto,
como se trata de um sistema em corrente cont´ınua, os valores referentes
a todas as componentes alternadas sa˜o posicionados no numerador e o
valor referente a` componente cont´ınua da corrente no denominador.
O ı´ndice THD0, apresentado pela equac¸a˜o (4.1), e o ı´ndice THD1,
calculado atrave´s da equac¸a˜o (4.2), sera˜o usados para comparar respec-
tivamente os valores eficazes da corrente e da tensa˜o.
THD0(ix) =
1
Ix[0]
√√√√ ∞∑
n=1
Ix[n]
2
2
(4.1)
THD1(ix) =
1
Ix[0]
√√√√ ∞∑
n=1
Ix[n]
2
2n2
(4.2)
A Figura 4.3 ilustra os ı´ndices THD0 e THD1 do conversor
DAB e do conversor FBPP levando em considerac¸a˜o ate´ a componente
de de´cima ordem. Verifica-se que em ambos os ı´ndices, o conteu´do do
conversor FBPP e´ menos impactante do que do conversor DAB.
Figura 4.3. Comparac¸a˜o entre as THD de ordem 0 e 1 das correntes de
entrada e sa´ıda do conversor DAB e conversor FBPP.
Ate´ esse ponto, a comparac¸a˜o na˜o envolveu o conversor DPP,
pois esse conversor na˜o e´ alimentado em tensa˜o e por seu conteu´do
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harmoˆnico ser nulo, no entanto, ha´ nesse conversor capacitores em-
pregados no grampeamento das tenso˜es dos interruptores cujos valores
eficazes de suas correntes sa˜o considera´veis. Ale´m disso, estes elemen-
tos sa˜o submetidos a n´ıveis de tensa˜o diferentes dos n´ıveis das fontes e o
crite´rio de dimensionamento de sua capacitaˆncia pode ser menos r´ıgido
do que o dimensionamento dos capacitores dos demais casos, portanto,
uma comparac¸a˜o com relac¸a˜o ao conteu´do harmoˆnico da corrente e on-
dulac¸a˜o de tensa˜o do barramento na˜o e´ apropriada. Portanto, sua com-
parac¸a˜o sera´ realizada considerando o valor de sua poteˆncia aparente
normalizado pelo valor me´dio da poteˆncia processada pelo conversor.
Para determinar o valor da poteˆncia aparente dos capacitores
de cada conversor e´ necessa´rio o conhecimento do valor eficaz de sua
tensa˜o e corrente. Considerando que a forma de onda da tensa˜o sobre
os capacitores dos conversores teˆm uma ondulac¸a˜o muito pequena, seu
valor eficaz e´ praticamente igual ao valor me´dio. Portanto, no caso dos
conversores DAB e FBPP, o valor eficaz da tensa˜o sobre o capacitor e´
igual ao valor da tensa˜o da fonte e, no caso do conversor DPP, igual a
duas vezes a tensa˜o da fonte. O valor eficaz da corrente nos capacitores
do conversor DPP e´ calculado pela equac¸a˜o (C.22), no caso do capacitor
Cgp, e (C.27), no caso do capacitor Cgs.
Nos casos dos demais conversores, sera´ considerado que todas as
componentes alternadas da corrente de sua entrada e sa´ıda circulam
pelos capacitores devido a estes apresentarem um caminho de menor
impedaˆncia. No caso do conversor DAB, o valor eficaz da corrente no
capacitor Cx e´ igual ao valor eficaz da componente alternada da soma
das correntes dos interruptores Tx1 e Tx3 e segue a relac¸a˜o apresentada
pela equac¸a˜o (4.3) com relac¸a˜o ao valor eficaz da corrente nestes inter-
ruptores,equac¸o˜es (D.17) e (D.18), e o valor me´dio em um per´ıodo de
comutac¸a˜o da corrente de entrada e sa´ıda.
ICx ef =
√
2ITxy ef
2 − 〈ix〉2 (4.3)
No caso do conversor FBPP, o valor eficaz da corrente no capaci-
tor Cx e´ igual ao valor eficaz da componente alternada da corrente nos
enrolamentos do indutor acoplado. Esses valores sa˜o calculados con-
forme apresentado pela equac¸a˜o (4.4). O valor eficaz da corrente nos
enrolamentos e´ calculado pelas equac¸o˜es (2.113), enrolamento prima´rio,
e (2.112), enrolamento secunda´rio.
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ICx ef =
√
ix ef
2 − 〈ix〉 (4.4)
O valor da poteˆncia aparente dos capacitores dos conversores
DAB e FBPP normalizados pela sua poteˆncia me´dia e´ calculada pela
equac¸a˜o (4.5) e a do conversor DPP e´ determinada pela equac¸a˜o (4.6).
S¯Cx =
ExiCx
Pnom
(4.5)
S¯Cx =
2ExiCgx
Pnom
(4.6)
A Figura 4.4 apresenta a comparac¸a˜o do valor normalizado da
poteˆncia aparente dos capacitores dos conversor DAB e dos converso-
res propostos. Verifica-se que a poteˆncia aparente dos capacitores dos
conversores DAB e DPP apresentam o mesmo valor e que estas au-
mentam muito conforme o ponto de operac¸a˜o se distancia do ganho
esta´tico unita´rio. O valor da poteˆncia aparente do capacitor do con-
versor FBPP e´ nula para ganho esta´tico unita´rio e conforme o ponto
de operac¸a˜o afasta-se da unidade, esta tambe´m aumenta, no entanto,
numa taxa muito menor. O valor ma´ximo da poteˆncia aparente ocorre
nos extremos da faixa de operac¸a˜o sendo que o valor da poteˆncia dos
capacitores dos conversores DAB e DPP e´ quase que 3 vezes o valor da
poteˆncia aparente do conversor FBPP.
Por fim, os esforc¸os de tensa˜o e corrente nos semicondutores sera˜o
comparados. Os esforc¸os de corrente nos interruptores de um mesmo
lado do transformador sa˜o iguais entre si no caso dos conversores DAB
e FBPP, no entanto, no conversor DPP, ha´ interruptores principais e
auxiliares que teˆm esforc¸os diferentes. Ale´m disso, o conversor FBPP
teˆm no total apenas quatro interruptores enquanto que os demais con-
versores teˆm oito. Tendo em vista que a comparac¸a˜o do valor eficaz da
corrente nos interruptores dos conversores teria como principal objetivo
comparar indiretamente a perda por conduc¸a˜o, em vez de comparar o
valor eficaz dos semicondutores, sera´ realizada a comparac¸a˜o da perda
de conduc¸a˜o gerada por semicondutores de um mesmo lado do transfor-
mador. A perda sera´ calculada considerando que todos os interruptores
sa˜o do tipo MOSFET com a mesma resisteˆncia RdsOn e sera´ normali-
zada por uma perda fict´ıcia, Pnx, calculada conforme apresentada pela
equac¸a˜o (4.7).
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Figura 4.4. Comparac¸a˜o entre os valores de poteˆncia aparente dos
conversor DAB e os conversores propostos.
Pnx = RdsOn 〈ix〉2 (4.7)
O ma´ximo valor da tensa˜o nos interruptores dos conversores com
grampeamento ativo e´ definido pela tensa˜o das fontes ou dos capaci-
tores de grampeamento, que por sua vez depende tambe´m da tensa˜o
das fontes. No conversor FBPP, este valor e´ igual a tensa˜o sobre os
capacitores de grampeamento que, para este caso, na˜o apresenta uma
relac¸a˜o ta˜o restrita com o valor da tensa˜o das fontes quanto nos ca-
sos dos conversores supracitados sendo requerido ser apenas maior que
a tensa˜o da fonte vezes um fator que depende do ponto de operac¸a˜o.
Este valor na˜o e´ empregado pois resultaria numa perda excessiva no
circuito de grampeamento. Na pra´tica, a tensa˜o do circuito grampe-
ador e´ ajustada para ser maior do que este valor mı´nimo o suficiente
para a perda no circuito de grampeamento e a tensa˜o ma´xima sobre os
interruptores serem baixas. Portanto, o valor apresentado relativo ao
conversor FBPP e´ apenas o mı´nimo necessa´rio.
A Figura 4.5 ilustra a perda de conduc¸a˜o e o valor ma´ximo da
tensa˜o sobre os semicondutores dos conversores FBPP, DAB e DPP.
Verifica-se que dentre os conversores comparados, o conversor
DAB e´ o que submete os interruptores ao menor esforc¸o de tensa˜o e
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os conversores propostos submetem seus interruptores a pelo menos ao
dobro do valor da tensa˜o da fonte. No entanto, a ma´xima perda de
conduc¸a˜o do conversor DAB e´ cerca do triplo do valor da perda dos
conversores propostos. Isso e´ va´lido apenas para o caso em que as
resisteˆncias dos semicondutores dos conversores forem iguais, contudo,
conforme o exposto, os semicondutores do conversor DAB podem ser
especificados com uma tensa˜o nominal menor do que os demais, o que
acarreta que, via de regra geral, sua resisteˆncia em conduc¸a˜o tambe´m
sera´ menor.
A resisteˆncia RdsOn do MOSFET e´ uma impedaˆncia equivalente
dependente dos paraˆmetros de va´rias partes que o compo˜em. Depen-
dendo do n´ıvel de tensa˜o envolvido, estas partes teˆm dimenso˜es dife-
rentes e, portanto, seus paraˆmetros variam. Para tenso˜es superiores
a cem volts, o valor dos paraˆmetros predominantes variam conforme
a tensa˜o elevada a poteˆncia de 2,5 [59]. Ou seja, nestas condic¸o˜es, a
resisteˆncia dos interruptores do conversor DPP seria 5,66 vezes o va-
lor da resisteˆncia do interruptor empregado no conversor DAB. Entre-
tanto, para tenso˜es abaixo de cem volts, os paraˆmetros predominantes
sa˜o constantes e a situac¸a˜o descrita no para´grafo anterior seria va´lida.
Figura 4.5. Comparac¸a˜o entre os esforc¸os de tensa˜o e perda por
conduc¸a˜o nos semicondutores do conversor DAB e dos conversores pro-
postos.
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4.1 Conclusa˜o
E´ poss´ıvel verificar que, idealmente, o conversor DPP apresenta
esforc¸o de filtragem nulo tanto em tensa˜o quanto em corrente e o con-
versor FBPP apresenta um esforc¸o menor que o conversor DAB em toda
faixa de operac¸a˜o. A poteˆncia aparente dos capacitores dos conversores
DAB e DPP sa˜o iguais e, no mı´nimo, treˆs vezes maiores que o valor
da poteˆncia aparente dos capacitores do conversor FBPP, ou seja, os
capacitores empregados nos conversores com grampeamento ativo sa˜o,
teoricamente, treˆs vezes mais volumosos que os capacitores usados no
conversor com grampeamento passivo. Por fim, verifica-se que a perda
de conduc¸a˜o total nos interruptores das topologias propostas sa˜o meno-
res que da topologia DAB em aplicac¸o˜es em que possibilitem o emprego
de MOSFET com tenso˜es menores que 100 volts.
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5 Conclusa˜o
Este texto sera´ estruturado em treˆs partes. Na primeira e se-
gunda partes sera˜o apresentadas as concluso˜es referentes ao conversor
com grampeamento passivo e ativo, respectivamente, e por fim, na ter-
ceira parte, sera˜o tratadas as concluso˜es referentes a` comparac¸a˜o entre
os conversores propostos e o conversor DAB
Com relac¸a˜o ao conversor com grampeamento passivo. As ex-
presso˜es que definem o ganho esta´tico, indutaˆncia do indutor acoplado
e func¸a˜o de transfereˆncia da corrente me´dia das fontes em func¸a˜o da
raza˜o c´ıclica foram deduzidas. Verificou-se que para raza˜o c´ıclica de
50 %, o valor da indutaˆncia necessa´rio para estabelecer patamares de
corrente de ambos os lados constante tende a zero, portanto um ponto
de operac¸a˜o interessante para operar, pois se a faixa de operac¸a˜o da
raza˜o c´ıclica for restringida entorno deste ponto, o elemento magne´tico
apresentara´ volume reduzido. Ale´m disto, foram obtidas as expresso˜es
que determinam os esforc¸os de corrente e tensa˜o nos componentes.
Verificou-se que para raza˜o c´ıclica de 50 %, alguns dos esforc¸os sa˜o
mı´nimos. Apesar de nem todos os esforc¸os serem mı´nimos no mesmo
ponto, a operac¸a˜o com raza˜o c´ıclica de 0,5 proporciona somas de es-
forc¸os menores. Portanto, percebe-se que restringindo no projeto do
conversor o valor da raza˜o c´ıclica entorno de 0,5 resultara´ em compo-
nentes passivos menores e possibilita a confecc¸a˜o de um conversor com
melhor eficieˆncia.
A func¸a˜o de transfereˆncia do valor me´dio da corrente das fontes
em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica foi obtida considerando que os interruptores
do conversor sa˜o comandados sem tempo morto. A planta tem carac-
ter´ıstica integrativa e de primeira ordem, no entanto, seu ganho varia
250 Conclusa˜o
conforme a raza˜o c´ıclica. Essa deduc¸a˜o e´ validada atrave´s de resultados
obtidos por simulac¸a˜o nas mesmas condic¸o˜es da deduc¸a˜o. Contudo, na
pra´tica, os sinais de comando dos interruptores possui tempo morto e,
para verificar se ha´ influeˆncia sobre a caracter´ıstica dinaˆmica, foram
realizadas simulac¸o˜es do circuito com inclusa˜o desta propriedade. Nes-
tas condic¸o˜es, observou-se que ha´ uma discrepaˆncia entre o resultado
obtido atrave´s do modelo e da simulac¸a˜o quando e´ invertido o sentido
da corrente da fonte. Isso ocorre devido a` raza˜o c´ıclica definida no mo-
dulador apresentar uma diferenc¸a com relac¸a˜o a raza˜o c´ıclica real do
interruptor proporcional ao valor do tempo morto. Contudo, conforme
mencionado, isso so´ ocorre durante a transic¸a˜o do sentido da corrente
e o valor pode ser totalmente corrigido em regime permanente se usado
um compensador com caracter´ıstica integrativa.
Uma metodologia de projeto da parte de poteˆncia e de controle
do conversor foi apresentada e um exemplo de projeto e´ descrito usando-
a. Para validar os estudos experimentalmente, um proto´tipo de 800 W
foi constru´ıdo e resultados foram obtidos. As formas de onda da cor-
rente e tensa˜o nos componentes magne´ticos, nos interruptores e nas
fontes correspondem ao esperado baseado no funcionamento anal´ıtico
com excec¸a˜o dos instantes em que ocorre comutac¸a˜o dos interruptores.
Nesses intervalos, a tensa˜o dos interruptores sa˜o definidas pelo valor
ajustada da tensa˜o no circuito grampeador. Contudo, isso na˜o com-
promete o funcionamento do conversor. O rendimento do conversor
e´ adquirido para va´rios valores de cargas e nos dois sentidos de fluxo
de energia sendo seu valor ma´ximo de 91% no modo Buckp→squando
processa cerca de 70 % da carga nominal. Dado o baixo rendimento
alcanc¸ado, um reprojeto do proto´tipo foi realizado com ondulac¸a˜o de
corrente no indutor acoplado maior. Isso possibilita a construc¸a˜o de
um magne´tico menor e com menor indutaˆncia de dispersa˜o, reduzindo
assim a perda no circuito grampeador. Isso aliado ao emprego de semi-
condutores mais adequados resultou num incremento da eficieˆncia para
93,7 %.
Com relac¸a˜o ao conversor com grampeamento ativo. A equac¸a˜o
que descreve a caracter´ıstica externa do conversor assim como expresso˜es
para dimensionamento e especificac¸a˜o dos componentes foram obtidas.
Verifica-se que o conversor pode ser representado por uma fonte de
corrente controlada pelo aˆngulo de defasagem e se este aˆngulo for res-
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tringido em uma faixa de operac¸a˜o entre -45◦ e 45 ◦, essa relac¸a˜o e´
praticamente linear.
Uma ana´lise da poteˆncia processada pelo transformador e´ reali-
zada. Observa-se que a operac¸a˜o do conversor com aˆngulo entre -90◦ a
90 ◦ e ganho esta´tico q pro´ximo a` unidade permite que o transforma-
dor processe energia com fator de poteˆncia muito pro´ximo ao ma´ximo
poss´ıvel. Portanto, espera-se que o volume resultante do projeto do
transformador seja menor tenha perdas menores quando o conversor
operar nessa regia˜o do que na a´rea complementar.
No caso deste conversor, ale´m da corrente que circula pelas
fontes, e´ necessa´rio controlar a corrente nos enrolamentos ativamente
para que o transformador na˜o sature. Para isso, propo˜e-se uma trans-
formac¸a˜o linear das correntes dos enrolamentos de cada lado do trans-
formador em componente de modo comum e diferencial. E´ poss´ıvel
afirmar atrave´s da transformac¸a˜o que as componentes de modo dife-
rencial da corrente sa˜o responsa´veis pela saturac¸a˜o do transformador
e as componentes de modo comum sa˜o ideˆnticas a`s correntes das fon-
tes. Baseado na dependeˆncia entre essas componentes e as varia´veis de
controle dispon´ıveis, escolhe-se que a componente de modo comum da
correntes deve ser controlada pelo aˆngulo de defasagem δ e as compo-
nentes de modo diferencial pela raza˜o c´ıclica dos interruptores. Essa
dependeˆncia e´ validada comparando o modelo anal´ıtico a resultados
obtidos por simulac¸a˜o para um exemplo de projeto. As varia´veis de
controle das componentes de modo diferencial da corrente apresentam
um acoplamento cruzado. Para contornar este problema, uma meto-
dologia de projeto dos compensadores destas componentes e´ proposta
restringindo a frequeˆncia de cruzamento das malhas baseado em ca-
racter´ısticas destas func¸o˜es transfereˆncias. Um exemplo de projeto e´
efetuado empregando esta metodologia e resultados por simulac¸a˜o sa˜o
adquiridos e apresentados demonstrando que ainda ha´ um pequeno aco-
plamento entre as componentes mas muito pequeno.
Uma metodologia de projeto da parte de poteˆncia tambe´m e´
apresentada e um exemplo de projeto com especificac¸a˜o de poteˆncia
nominal de 600 W e´ descrito empregando-a. Um proto´tipo e´ cons-
tru´ıdo a partir deste exemplo para validar experimentalmente o fun-
cionamento do conversor. As formas de onda da corrente das fontes
apresentam uma pequena ondulac¸a˜o inexistente nas formas de onda do
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funcionamento descrito. Isto se deve a diferenc¸as entre as indutaˆncias
dos indutores auxiliares e sinais de comando dos interruptores e a on-
dulac¸a˜o de tensa˜o nos capacitores de grampeamento. O rendimento
ma´ximo do conversor e´ 94,3 % e ocorre em cerca de 30 % da carga
nominal e decresce sensivelmente para valores superiores de poteˆncia.
O formato desta curva e´ caracter´ıstica de conversores que as perdas
por conduc¸a˜o sa˜o predominantes as perdas fixas e de comutac¸a˜o. A ca-
racter´ıstica 〈i¯s〉χ δ e´ adquirida experimentalmente. Percebe-se que ha´
uma discrepaˆncia entre os valores esperados e os obtidos, no entanto,
o rendimento do conversor e´ considerado unita´rio na ana´lise desta ca-
racter´ıstica. Portanto, levando-o em considerac¸a˜o, a diferenc¸a diminui
para uma margem muito pequena. Por fim, a reversibilidade do con-
versor e´ validada atrave´s do aˆngulo δ. A variac¸a˜o de δ e´ realizada em
rampa de maneira a na˜o excitar a ressonaˆncia da planta.
Na comparac¸a˜o das topologias propostas e do conversor DAB e´
poss´ıvel verificar que, idealmente, o conversor DPP apresenta esforc¸o
de filtragem nulo tanto em tensa˜o quanto em corrente e o conversor
FBPP apresenta um esforc¸o menor que o conversor DAB em toda faixa
de operac¸a˜o. A poteˆncia aparente dos capacitores dos conversores DAB
e DPP sa˜o iguais e, no mı´nimo, treˆs vezes maiores que o valor da
poteˆncia aparente dos capacitores do conversor FBPP, ou seja, os ca-
pacitores empregados nos conversores com grampeamento ativo sa˜o,
teoricamente, treˆs vezes mais volumosos que os capacitores usados no
conversor com grampeamento passivo. Por fim, verifica-se que a perda
de conduc¸a˜o total nos interruptores das topologias propostas sa˜o meno-
res que da topologia DAB em aplicac¸o˜es em que possibilitem o emprego
de MOSFET com tenso˜es menores que 100 volts.
Percebe-se, por fim, que o objetivo principal da tese foi alcanc¸ado
por obter duas topologias isoladas e sime´tricas de conversores bidire-
cionais com reduzido conteu´do harmoˆnico das correntes das fontes e
menor esforc¸o de corrente nos seus componentes com relac¸a˜o a`s topo-
logias existentes.
Com relac¸a˜o a continuidade deste trabalho, as seguintes linhas
de estudo podem ser abordadas:
• A proposic¸a˜o das verso˜es trifa´sicas das topologias estudadas;
• Proposta de um circuito de grampeador regenerativo para o con-
versor com grampeamento passivo;
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• Compensac¸a˜o do valor me´dio do fluxo magne´tico do transforma-
dor do conversor proposto com grampeamento ativo usando desa-
coplamento entre as malhas da componentes de modo diferencial
de ordem zero das correntes dos enrolamentos;
• Modificac¸o˜es no circuito do poteˆncia do conversor proposto com
grampeamento ativo para prevenc¸a˜o da saturac¸a˜o do transforma-
dor sem o emprego de quatro sensores de correntes.
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Abstract - This paper proposes a new dc-dc static power
converter, designated Bidirectional Current-Fed Flyback-
Push-Pull DC-DC Converter. Circuit operation, analysis,
simulation, design example and experimental results are
included in the paper. What distinguishes the proposed
converter from the previous circuits is the existence of in-
put and output inductors, which provides a significant re-
duction of both the power source and the load side current
ripple. The proposed converter is suitable for the renew-
able electric power systems, such as those having fuel cells
as the DC-source power supply. It is also a good candi-
date for electric vehicle power systems, where bidirectional
power flow related with battery charge and discharge is
necessary.
Keywords - bidirectional, current-fed, isolated, flyback-
push-pull, dc-dc converter
I. INTRODUCTION
Fuel cells have been employed as primary power source
in electrical vehicles since it presents high efficient and clear
electricity generation, however, it lacks energy storage capa-
bility and fast power transient response [1]. Consequently, an
auxiliary energy storage device is required such as lead-acid
or lithium-ion battery.
Figure1 shows a fuel-cell-vehicle powertrain topology [2].
Fig. 1. : Fuel-cell-vehicle powertrain topology.
This system is composed by a low voltage fuel cell (LVFC),
a low voltage battery (LVB), a double-layer capacitor bank
(DLCB) and static converters. A low battery bank is em-
ployed due to its volumetric efficiency comes down by con-
necting several battery cells in series [3]. The LVB and DLCB
compose the energy-storage system. The capacitor will han-
dle fast power transients like braking or accelerating while
the battery will basically provide power at conditions that fuel
cell presents low efficiency. Since this procedure avoids cur-
rent surges to LVB, its lifetime will be extended [2]. A bidi-
rectional and an unidirectional DC-DC converter are neces-
sary to interface the battery and fuel cell with the bus, re-
spectively, because its output voltage change under operation.
These converts can be isolated or non-isolated. Although non-
isolated converters present fewer components, galvanic isola-
tion is necessary when: high-voltage and low-voltage sources
negative poles cannot be connected or its voltage ratio is high
enough that let semiconductors simultaneously handle high
voltage and current [4].
Several isolated bidirectional converter topologies have
been studied to interface a low voltage battery bank to a high
voltage dc bus such as dual active bridge (DAB) types [5, 6]
and current-fed half/full-bridge/push-pull types [7–10]. Fig-
ures 2 (a) and (b) shows a DAB and a current-fed push-pull
topology, respectively.
Fig. 2. : (a) DAB and (b) current-fed push-pull.
The first type shows advantages such as first-order dy-
namics, high-power density and few components [11, 12] but
presents the disadvantage of voltage source characteristics at
both sides. The second type presents current-fed at battery side
which let it drain low ripple current from the battery, protects
low voltage side transistors from current surge and transformer
from unbalanced flux [13] when power flow direction is from
battery to dc bus. On the other hand, when reverse power flow
is established, high voltage side transistors and transformer do
not show such protections.
In this paper, a isolated bidirectional dc-dc current-fed
topology based on the unidirectional current-fed flyback-push-
pull converter [14] will be proposed. Expected features are:
• Current-fed characteristic and low current ripple at both
sides;
• reduced passive components and;
• high-efficiency.
II. PROPOSED CONVERTER
Figure 3 shows the proposed converter topology. The con-
verter is composed by:
• a flyback transformer, windings LFBp and LFBs;
• a push-pull transformer, windingsLPPp1, LPPp2, LPPs1
and LPPs2, and;
• four bidirectional-current unidirectional voltage
switches, two for each side.
Both transformers have the same secondary-primary wind-
ing turns ratio a.
Fig. 3. : Proposed bidirectional topology.
III. OPERATION MODES
The modulation strategy consists of commanding transis-
tors Tp1 and Tp2 by two signals with duty cycle D and shifted
by half switching period. Ts1 and Ts2 commanding signals are
complementary with Tp2 and Tp1 ones, respectively. Although
it is required dead time between Tp1 and Ts2 and between Tp2
and Ts1 signals, there is no need for dead time or overlapping
for transistor commanding signals from the same side. Duty
cycle can vary from zero to one, hence, there are two operation
modes: one in which the primary transistor commanding sig-
nals are non-overlapped, and another, in which they are. Since
it is a bidirectional converter, for each mode mentioned before,
there are two sub-modes depending on power flow directional.
Table I presents these modes.
TABLE I
Operation modes.
Power Flow 0 < D < 0, 5 0, 5 < D < 1
Primary to secondary Buckp→s Boostp→s
Secondary to primary Boosts→p Bucks→p
The subscriptions p and s indicate primary and secondary
sides, respectively. The Buck and Boost analogy is used since
proposed converter presents similar pulsed or continuous cur-
rent characteristics at input or output.
Although there are four operation modes, only Buckp→s
and Boostp→s modes will be described due to converter input-
output symmetry. Still, in the following description, switches
will be considered ideal and transformers self inductance very
high. It will be described only the first half switching period
since the other half is analogous. In the topological state illus-
trations, a circle at the transistor gate will be used as symbol
to represent that it is enabled.
A. Buckp→s Mode
First stage: The transistor Tp1 and Ts1 are enabled but due
to the current is direction, Ds1 conducts instead of Ts1. Tran-
sistors Tp2 and Ts2 are disabled. Figure4 (a) shows this topo-
logical state.
Second stage: At t = D · Ts, transistors Tp1 turns off, Ts2
turns on and Tp2 and Ts1 keep the previous state. Although
Ts1 and Ts2 states are both on, the current is flows through
Ds1 and Ds2. Figure 4 (b) presents this topological state.
Fig. 4. : (a) First and (b) second stage in Buckp→s mode.
Figure 5 shows the main waveforms for the Buckp→s oper-
ation mode.
Fig. 5. : Waveforms for Buckp→s mode.
B. Boostp→s Mode
First stage: The transistors Tp1 and Tp2 are enabled and half
of current ip flows through each one. Transistors Ts1 and Ts2
are disabled. Figure 6(a) presents the topological state in this
stage.
Second stage: In t = (2D − 1)Ts/2, transistor Tp2 turns
off and transistor Ts1 turns on. Although the transistor Ts1 is
enabled, current is flows through Ds1 because of its direction.
Figure 6(b) shows the topological state in the current stage.
Fig. 6. : (a) First and (b) second stage in Boostp→s mode.
Figure 7 presents the main waveforms for Boost p→s oper-
ation mode.
Fig. 7. : Waveforms for Boostp→s mode.
IV. STATIC GAIN
Static gain is described by (1). Since the employed mod-
ulation strategy lets the converter operate only in continuous
conduction mode, this characteristic is independent of load.
Es
Ep
=
a ·D
1−D (1)
V. Passive components
The flyback primary winding self inductance and its nor-
malized value are given by (2) and (3), respectively.
LFBp =
Ep
2
Po · fs ·∆i% L¯FBp (2)
L¯FBp =

D2(1− 2D)
2(1−D) if 0 < D < 0.5
D(2D − 1)
2
if 0.5 < D < 1
(3)
The secondary winding self inductance are given by (4).
LFBs = a
2LFBp (4)
Equation (5) and (6) give the output capacitance and its nor-
malized value, respectively.
Co =
Po
Es
2 · fs ·∆Vo%
C¯o (5)
C¯o =

D(1− 2D)
2(1−D) if 0 < D < 0.5
(2D − 1)
2
if 0.5 < D < 1
(6)
Figure 8 shows the behavior of the normalized primary
winding inductance and output capacitance against duty cycle.
Fig. 8. : Normalized output capacitance and flyback induc-
tance.
VI. SIMULATION RESULTS
The converter simulation will be realized to verify its oper-
ation in the modes described in section III. Since both modes
transfer power from the primary to secondary side, the output
voltage source Es will be replaced by an RC load.
Table II shows two converter specifications design: one op-
erating in Buckp→s mode and other in Boostp→s mode. Table
III presents the flyback transformer self inductances, transfor-
mation ratio and output capacitance for each design.
TABLE II
Specification.
Description Value
Input Voltage 250 (V)
Output Voltage 250 (V)
Nominal Power 2 (kW)
Switching Frequency 25 (kHz)
Duty cycle 40; 60 (%)
Current Ripple 10 (%)
Output voltage ripple 1 (%)
Figures 9 and 10 present Buckp→s and Boostp→s mode
simulation results, respectively.
Fig. 9. : Simulation waveforms in Buckp→s mode.
Fig. 10. : Simulation waveforms in Boostp→s mode.
TABLE III
Converter designs.
Parameter Buckp→s Boostp→s
a 1.5 0.67
LFBp(µH) 333.3 750
LFBs(µH) 750 333.3
Co(µF) 8.5 12.8
VII. EXPERIMENTAL RESULTS
A laboratory prototype was implemented with the specifi-
cation presented at Table IV. Two semi-regenerative clamping
circuits, one at primary side and another at secondary side,
were designed due to the switches voltage stress produced
by the interruption of transformer leakage inductance current.
Figure 11 shows the converter schematic with the clamping
circuits.
TABLE IV
Prototype specifications.
Parameter Value
a 2
Primary Side Voltage 80 (V)
Secondary Side Voltage 160 (V)
Nominal Power 800 (W)
Switching Frequency 50 (kHz)
Duty cycle 45; 55 (%)
Current Ripple 10 (%)
Output voltage ripple 1 (%)
LFBp 40 (µH)
LFBs 160 (µH)
Cp 940 (µF)
Cs 690 (µF)
Fig. 11. : Converter schematic with clamping circuit.
Experimental results were obtained for two operation
modes: Buckp→s and Boosts→p. Duty cycle was set at 45%
for both cases. A 750 ns dead time was inserted between the
transistors Tp1 and Ts2 command signals and transistors Tp2
and Ts1. For each mode, the output voltage source was re-
placed by an RC load adjusted to dissipate the converter rated
power and the input voltage source was regulated in order to
have the nominal voltage at the load.
Figure 12 shows voltage and current waveforms of primary
and secondary converter sides when operating at Buckp→s op-
eration mode. Channels 1 and 2 refers to vp and vs voltages
while channels 3 and 4 to ip and is currents. It is possible
to observe that both currents are positive, indicating that the
power comes from primary to secondary side.
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Fig. 12. : Experimental converter current and voltage wave-
forms in Buckp→s operation mode.
In Figure 13, voltage and current waveforms of primary and
secondary converter sides when operating at Boosts→p oper-
ation mode are presented. Channels 1 and 2 refers to vp and
vs voltages while channels 3 and 4 to ip and is currents. In
this case, both currents are negative indicating that the power
comes from secondary to primary side.
0
25
50
75
100
v p
(V
)
V¯p = 80.9V
0
50
100
150
200
v s
(V
)
V¯s = 141.5V
−15
−10
−5
0
5
i p
(A
)
I¯p = −9.94A
0 10 20 30 40 50 60
−15
−10
−5
0
i s
(A
)
t (µs)
I¯s = −6.32A
Fig. 13. : Experimental converter current and voltage wave-
forms in Boosts→p operation mode.
Figures 14 and 15 show voltage and current waveforms of
Sp1 and Ss2 switches for Buckp→s and Boosts→p operation
modes, respectively. In both cases, channel 1 and 2 refers to
the voltages vTp1 and vTs2 and channels 3 and 4 to its currents
in the given order. Negative current value indicates that the
current passes through the diode instead of the transistor. It
is possible to verify that there are voltage spikes at switching
times at primary and secondary side transistors in both modes.
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Fig. 14. : Experimental transistors current and voltage wave-
forms in Buckp→s operation mode.
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VIII. CONCLUSION
This paper has presented an isolated bidirectional con-
verter based on the unidirectional current-fed flyback-push-
pull topology.
By employing the presented modulation strategy, this con-
verter preserves the main characteristics of unidirectional
topology version operating in continuous conduction mode,
including: operation modes, static gain and input/output cur-
rent ripple, and show the possibility of synchronous rectifica-
tion.
Expressions for passive components design were presented
and verified that the flyback primary winding self inductance
is minimized at duty cycle of 50 %.
Experimental results validated the possibility of bi-
directional power flow between converter primary and sec-
ondary sides and evidenced the necessity of clamping circuit
to limit voltage spikes on switches.
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Abstract - This paper presents a bidirectional flyback-
push-pull dc-dc converter. The main characteristics of
the proposed converter are galvanic isolation by high-
frequency transformers, high efficiency, reduced number
of components and low current ripple at both the input
and output DC power supplies. The typical applications
include isolated bidirectional interface between two low
voltage DC buses, where low current ripple is required.
The study presents theoretical analysis, design example
and experimental data for an 800 W, 80 VDC input, 160
VDC output and 50 kHz of switching frequency, on the
laboratory prototype. The measured performance and
theoretical predictions were in good agreement.
Keywords – High-Current, Isolated, Low-Current
Ripple, Low-Voltage, Push-Pull, Simmetrical Bidirectional
Dc-Dc Converter.
NOMENCLATURE
α Subscript indicating transformer side, p for
primary and s for secondary
a Secondary-Primary winding turns ratio
carrierx Carrier signal relating to gpx
Cgα Clamping circuit capacitor of α side
D Duty cycle
Dgαk Clamping circuit diode k of α side
Dαk Diode of switch Sαk
Eα Voltage Source of α side
fs Switching frequency
gαk Transistor Tαk gating signal
iα Current through Eα source
I Current level value of ip
∆I Current ripple
is ref Reference signal of is
k Numeric subscript
LFBα Flyback winding of α side
LPPαk Push-Pull winding k of α side
lFBα Leakage inductance of LFBα winding
lPPαk Leakage inductance of LPPαk winding
m Modulating signal
pcon Power processed by the converter
pFB Power processed by flyback transformer
q Static gain
Rgα Clamping circuit resistor of α side
Sαk Switch k of α side
TFB Flyback transformer
Manuscript received 27/10/2014; revised 11/03/2015; accepted for
publication 11/04/2015, by recommendation of the Regular Section Editor
Cassiano Rech.
TPP Push-Pull transformer
Ts Switching period
Tαk Transistor of switch Sαk
∆t Duration of operation stage
VSxy max Theoretical maximum voltage across Sxy switch
x(n) Value of x during stage n
〈x〉 Average value of x over half-switching period
X¯ Normalized value of X
X[n] Magnitude of the nth harmonic of X
Xo Value of X in a given operation point
∆X Variation of X around Xo
I. INTRODUCTION
The electrical load of conventional automobile has
increased over the recent years due to the improve of passenger
conveniences, such as air conditioner and audio system, and
safety, e.g. electric assist steering and ABS brake system,
to a degree that the current 14 V electrical power system
can no longer meet the energy demand of the vehicle [1],
[2]. A new power system has already been proposed to
increase the voltage bus to 42 V [3] but this change cannot
be done immediately since most of the automotive devices
are rated to the current power system voltage. Therefore, a
provisional power system with two voltage buses, 14 and 42
V, is necessary to enable this transition. A possible power
system architecture is to employ one battery with each rated
voltage. Higher power loads, alternator and starter motor are
connected to the 42 V battery and lower power loads to the
14 V battery. A bidirectional dc-dc converter is required to
interface the two buses in order to: 1) charge the low voltage
battery and 2) transfer power from low voltage battery to
high voltage bus during critical events such as starting of the
internal combustion engine. Galvanic isolation between the
two buses is an interesting property to avoid failures related
to loss of common ground reference [4]. If the batteries
and loads are connected to the same electrical point, a load
reference loss establishes a circuit which the higher voltage
battery charges the lower voltage one. Since the batteries are
of different voltages levels, the batteries voltages will not be
equalized and the charge process will continue until the low
voltage battery will be overcharged. In this condition, the
voltage polarity applied to the low voltage load is inverted.
Additionally, low current ripple is required in both batteries
to prevent decrease of its life span. These two features are
dependable by the choice of the bidirectional dc-dc converter.
Several isolated bidirectional converters were proposed in
the recent years that can be employed to aforementioned
application. The dual active bridge (DAB) [5], the dual half-
bridge (DHB) and their topological variations [6] usually are
very interesting options for high voltage buses, about 400 V,
since they present soft switching, high efficiency and high
power density. However, filters are necessary at input and
output to reduce current ripple and its efficiency decreases
for low voltage and high current applications due to the large
amount of reactive power that circulates inside the converter.
Modulation strategies [7]–[11], design methodologies [12]–
[14] and adaptive circuitry [15] were proposed to minimize
reactive power at the cost of increasing operation principle
complexity. Full-bridge, half-bridge and push-pull topologies
[16]–[20] are alternatives to reduce current ripple and present
low current ripple in one of the side but still requires a current
filter for the other side. This current ripple can be minimized
if the duty cycle range is restricted to a region near to the
value which occurs zero current ripple. Normally, this value
is also the theoretical upper limit and it is not feasible due
to prevent short circuit with the transistors and voltage source.
Hence, operation with zero current ripple in both sources is not
possible. The bidirectional Cu`k converter [21], [22] presents
low current ripple at both input and output but its efficiency
decreases for higher power applications. Moreover, all the
topologies above mentioned requires a bulky dc blocking
capacitor or an active winding current control to prevent
transformer saturation.
In this research, an isolated bidirectional flyback-push-
pull dc-dc converter topology is proposed. Thereby, it has
some desirable advantages as compared with the solutions
mentioned above, namely (a) two switches in each side with a
common gate reference; (b) distributed current stress among
switches; (c) no need for split dc capacitor; (d) only two
switches in the current path and (e) inherent protection against
push-pull transformer core saturation in both power flow
directions. As the proposed circuit belongs to the push-pull
family, the theoretical voltage across the power switches is
approximately the double of the DC voltage of the related
voltage source; therefore, it is not appropriate for high voltage
applications. Thus, as it will be demonstrated hereafter, it is
suitable for low voltage and high current applications.
II. PROPOSED CONVERTER AND OPERATION
PRINCIPLE
Figure 1 shows the power stage diagram of the proposed
flyback-push-pull converter topology, along with typical gate
signals. A modulating signal m is compared to two sawtooth
waveforms signals phased by each other by 180◦, carrier1
and carrier2, to generate transistors gating signals. Both
transformers have the same secondary-primary windings turns
ratio a.
The modulation strategy consists of gating transistors Tp1
and Tp2 by two signals, gp1 and gp2, with the same duty
cycle, D, and frequency, fs, but shifted by half the switching
period. Transistor Ts1 and Ts2 gating signals, gs1 and gs2, are
complementary with Tp2 and Tp1 ones, respectively. Although
dead time between the gp1 and gs2 signals is needed as well as
between the gp2 and gs1 signals, it is not required between
transistors gating signals from the same side. The duty cycle
can vary from zero to unity, hence, and there are two operation
modes: one in which the primary transistor gating signals are
not overlapped and another, in which they are. Since this is
(a)
(b)
Fig. 1. (a) Power stage diagram of the proposed isolated bidirecti-
onal dc-dc converter and (b) the corresponding typical modulator
waveforms.
a bidirectional converter, there are two sub-modes depending
on the power flow directional to each mode above mentioned.
Table I defines these operation modes.
TABLE I
Operation Modes
Power Flow 0 < D < 0.5 0.5 < D < 1
Primary to secondary Buckp→s Boostp→s
Secondary to primary Boosts→p Bucks→p
The buck and boost analogies are used since this converter
presents similar pulsed or continuous current characteristics at
the input and output.
Although there are four operation modes, only Buckp→s
and Boostp→s modes will be described herein due to the
converter input-output symmetry. However, in the following
description, the switches will be considered ideal, and also,
transformers have very high magnetizing inductance. Only the
first half switching period will be described as the other half is
analogous. In the illustrations of the topological state, a circle
at the transistor gate will be used as the symbol that represents
it is enabled.
A. Buckp→s Operation Mode
First stage: at the instant t = 0, transistors Tp1 and Ts1
are enabled, but due to the current is direction, diode Ds1
conducts instead of Ts1. Transistors Tp2 and Ts2 are disabled.
Current flows through both flyback windings. Figures 2 (a)
and (c) show this topological state and its equivalent circuit
referred to the secondary side. Figure 2(c) demonstrates that
the difference between the sources voltages is applied on the
windings. Half of this value is applied to each winding since
both transformers have the same secondary-primary windings
turns ratio. The vPPp1 voltage is the difference between vFBp
and Ep. Therefore vSp2 is twice this value and vSs2 is equal
to this value referred to the secondary side.
Second stage: at the instant t = DTs, transistor Tp1 is
turned off and Ts2 turned on, while Tp2 and Ts1 maintain their
previous state. Although Ts1 and Ts2 are both gated on, the
current is flows through diodes Ds1 and Ds2. This current
also flows through the flyback transformer secondary winding,
and its value is twice the value at the end of the previous
stage due to the magnetic flux conservation. Figures 2(b)
and (d) show this topological stage and its equivalent circuit
referred to the secondary side, respectively. In this case, as
it can be seen in Figure 2(d), the secondary source voltage
is only applied across LFBs, and the primary source does not
affect the windings voltages. The voltages across the push-pull
transformer windings are zero. As a consequence, voltages
vSp1 and vSp2 are the sum of Ep and the secondary source
voltage referred to the transformer primary side.
Figure 3 shows the relevant waveforms for the converter
operating in Buckp→s mode.
(a) (b)
(c) (d)
Fig. 2. (a) First operation stage and (c) its equivalent circuit in
Buckp→s operation mode. (b) Second operation stage and (b) its
equivalent circuit in Buckp→s operation mode.
Fig. 3. Main theoretical waveforms for Buckp→s operation mode.
B. Boostp→s Operation Mode
First stage: this operation stage begins at the instant t =
Ts/2, transistors Tp1 and Tp2 are enabled, and each one
starts conducting half of the transformer primary current ip.
Transistors Ts1 and Ts2 are disabled. Figures 4(a) and (c)
show this topological state and the equivalent circuit referred
to the primary side, respectively. Figure 4(c) depicts that Ep
voltage is entirely applied on flyback winding LFBp and the
Es voltage does not have influence on the windings voltages.
The voltage across the push-pull transformer windings are null
and therefore vSs1 and vSs2 are equal to the voltage sum ofEs
and the Ep referred to the secondary side.
Second stage: at the instant t = (2D − 1)Ts/2, transistor
Tp2 is turned off and transistor Ts1 is turned on. Although
transistor Ts1 is enabled, current is flows through diode
Ds1. The current ip is reduced to half of its previous
value in order to maintain the magnetic flux unchanged,
through the flyback transformer core. Figure 4(b) shows
the topological state and Figure 4(d) illustrates its equivalent
circuit referenced to the primary side. According to Figure
4(d), the difference between the sources voltages is imposed
across the transformer windings, like in the first stage of the
Buckp→s operation mode. Thereby, the vSp2 and vSs2 have
the same values like in the Buckp→s operation mode case.
Figure 5 shows the main waveforms for the converter
operating in Boostp→smode.
(a) (b)
(c) (d)
Fig. 4. (a) First operation stage and (c) its equivalent circuit in
Boostp→s operation mode. (b) Second operation stage and (b) its
equivalent circuit in Boostp→s operation mode.
Fig. 5. Main theoretical waveforms for Boostp→s operation mode.
III. STEADY STATE QUANTITATIVE ANALYSIS
In this section, besides the static gain, maximum voltage
across semiconductors, power transferred by the flyback
transformer and primary and secondary current harmonic
components are presented as function of the duty cycle.
A. Static Gain
In the steady state operation, the average flyback winding
voltage is zero over a switching period interval and this
restriction is used to determine the converter static gain. As
stated before, this converter operates in four operation modes
depending on the power flow and duty cycle value. The power
flow does not affect the flyback windings voltage waveforms
and, therefore, it will not be considered. Hence, only the duty
cycle will be taken into account. The average value of the
voltage vFBp, according to Figures 3 and 5, can be represented
by:
2
Ts
(
vFBs(1)∆t(1) + vFBs(2)∆t(2)
)
= 0. (1)
Substituting the values given in Figure 3, into (1), yields:
2
Ts
(
aEp − Es
2a
DTs − Es
a
2D − 1
2
Ts
)
= 0. (2)
After appropriate algebraic manipulation, static gain in
Buckp→s and Boosts→p operation modes can be obtained and
it is given by:
q(D) =
Es
Ep
= a
D
1−D. (3)
For Boostp→s and Bucks→p operation modes cases, this
procedure can be replicated by employing Figure 5. The result
is the same as shown by (3).
The normalized static gain, shown by (4), is obtained
dividing q(D) by a, so that:
q¯(D) =
D
1−D. (4)
B. Voltage Stress Across Semiconductors
According to the waveforms depicted in Figures 3 and 5,
the maximum voltages across primary and secondary side
switches are given respectively by:
VSpk max =
aEp + Es
a
(5)
VSsk max = aEp + Es. (6)
Equation (7) is obtained by isolatingEs in (3) and replacing
it into (5).
VSpk max =
Ep
1−D (7)
The maximum voltage across secondary switches can be
rewritten as function of duty cycle and secondary source
voltage by isolating Ep in (3) and substituting it into (6), so
that:
VSsk max =
Es
D
. (8)
The normalized maximum voltage across primary and
secondary switches, represented by (9) and (10) respectively,
are obtained dividing VSpk by Ep and VSsk by Es .
V¯Spk max =
1
1−D (9)
V¯Ssk max =
1
D
(10)
C. Power Transferred by Flyback Transformer
The power transferred by the flyback transformer, 〈pFB〉,
in Buckp→s and Boostp→s operation modes is determined in
this subsection. Primary and secondary current ripple, ∆I , is
disregarded. Also, the intermediary steps are not presented for
the sake of simplicity.
The power processed by the converter in both operation
modes is calculated by:
〈pcon〉 = 2
Ts
∫ Ts
2
0
Epipdt
〈pcon〉 = 2DEpI. (11)
The average power transferred by the flyback transformer is
determined by:
〈pFB〉 =
∣∣∣∣∣ 2Ts
∫ Ts
2
0
vFBpipdt
∣∣∣∣∣
〈pFB〉 =
EpI
1− 2D
D(1−D) if D < 0.5
EpI(2D − 1) if D > 0.5
. (12)
The normalized power transferred by the flyback
transformer is obtained by dividing (12) by (11), and
resulting in:
p¯FB =

1− 2D
2(1−D) for D < 0.5
2D − 1
2D
for D > 0.5
. (13)
D. Primary and Secondary Current Harmonic Components
Primary current harmonic components are determined by:
∣∣Ip[n]∣∣ =
∣∣∣∣∣ 4Ts
∫ Ts
2
0
ipe
−jn 4piTs tdt
∣∣∣∣∣
∣∣Ip[n]∣∣ =

2 |I|D if n = 0√
2 |I|
pin
√
1− cos(n4piD) if n > 0
. (14)
The normalized primary current harmonic components are
obtained dividing (14) by the primary current average value,
so that:
∣∣I¯p[n]∣∣ = √1− cos(n4piD)√
2pinD
. (15)
The same procedure can be applied to the secondary current,
resulting into:
∣∣I¯s[n]∣∣ = √1− cos(n4pi(1−D))√
2pin(1−D) . (16)
Figure 6 shows the normalized static gain, normalized
maximum voltage across semiconductors, normalized power
transferred by flyback transformer and normalized harmonic
components of the currents in primary and secondary sources
versus duty cycle. As it can be noted, the current harmonic
components magnitude and power transferred by flyback
transformer is zero for duty cycle equal to 0.5. Thus, the
primary and secondary current distortion is low, and the
flyback transformer has reduced size if the converter operates
near this duty cycle. The voltage across the semiconductors is
also minimized for this operation point.
IV. COMPARISON BETWEEN THE PROPOSED
CONVERTER AND THE CONVENTIONAL
PUSH-PULL
A comparison between the proposed converter and the
conventional push-pull converter will be presented in this
section taking into account the source current ripple feature.
The push-pull topology is chosen due to its similarities
with the proposed converter: same number of switches and
magnetic elements but the analysis is also valid to full-bridge
and half-bridge topologies. The proposed converter input and
output current ripple are null if the duty cycle is 50 %, as
presented in Section III. However, this condition restrains
the static gain to a constant value. Generally, the static
gain must vary in a range due to source voltage variation
and, consequently, the duty cycle also varies. This variance
influences differently the current ripple of each converter.
In order to demonstrate this characteristic, two designs
were made considering the application presented in Section
I, one for each topology. The push-pull voltage source side is
connected to the 42 volts battery and the current source side
to the low voltage battery. In automotive applications, the
battery voltage is around 13 volts but it may vary between
11 and 16 volts depending on the situation, i.e., the static
gain varies between 0.261 to 0.381. The secondary-primary
winding turns ratio is adjusted to let the converters operate
in the best duty cycle zone from the current ripple point of
view. For both converters, this zone is near 50 % . In the
case of the proposed converter, duty cycle can vary between
0.449 and 0.542 and, in the push-pull case, the theoretical
interval is between 0.344 and 0.5. In practice, 50 % duty cycle
must be avoid for push-pull to prevent short circuit between
switches and voltage source, hence, the duty cycle upper limit
must be lower than 50 % by a safety margin. In this design,
a 5 % margin is employed, therefore, the push-pull duty cycle
interval is between 0.3 and 0.45.
The push-pull low voltage side current will be considered
ripple free. The push-pull high voltage side current waveform
is similar to the proposed converter ip current for duty
cycle lesser than 50 %, therefore, (15) can be used to
evaluate its current harmonic components. Figure 7 shows the
fundamental harmonic component amplitude of the converters
primary and secondary normalized current versus battery
voltage variation. The PP and FBPP symbols refer to push-
pull and the proposed converter caes, respectively.
In the case of the push-pull converter, the I¯s[1] current
has no ripple but I¯p[1] current is almost unitary in the worst
case scenario. On the other hand, the proposed converter
input/output currents present around 20 % fundamental
harmonic component amplitude. At least, one current filter
is necessary for each case. This filter can be composed
just of a capacitor connected in parallel with the battery
and its capacitance is determined by the current harmonic
spectrum. Higher current harmonic component amplitude
requires higher capacitance and rated RMS current capacitor
and, consequently, a more voluminous component. Hence,
(a) (b)
(c) (d)
Fig. 6. (a) Normalized static gain, (b) normalized maximum voltage
across primary and secondary side semiconductors, (c) normalized
power transferred by flyback transformer and (d) normalized funda-
mental component of primary and secondary currents versus duty
cycle.
although the proposed converter requires filters for both
batteries, its total filter volume will be smaller than the volume
of the push-pull filter since push-pull I¯p[1] is larger than the
sum of proposed converter I¯p[1] and I¯s[1] currents.
V. CURRENT CONTROL
In application where the converter interfaces two voltage
sources, current control is necessary to establish the processed
power value and its direction. Therefore, 〈is〉 current
transfer function is essential and, thence, its deduction will be
presented in this section.
Equation (17) represents the average value over half
switching period of the voltage vFBs.
〈vFBs〉 = LFBs
a
d
dt
(〈ip〉+ a 〈is〉) (17)
Equation (18) represents the converter static gain in terms
of average input and output currents.
〈ip〉 = aDo
1−Do 〈is〉 (18)
Equation (19) is obtained by replacing (18) into (17).
〈vFBs〉 = LFBs
1−Do
d 〈is〉
dt
(19)
The voltage 〈vFBs〉 is also given by:
〈vFBs〉 = Es
Do
D − Es. (20)
Equation (21) is obtained by replacing (20) into (19) and
manipulating it properly.
d 〈is〉
dt
=
1−Do
LFBs
(
Es
Do
D − Es
)
(21)
Current 〈is〉 and duty cycle D can be rewritten respectively
as:
〈is〉 = 〈Iso〉+ ∆ 〈is〉 (22)
D = Do + ∆D. (23)
(a) (b)
Fig. 7. Comparison between normalized fundamental harmonic
component input/output current of the proposed converter and push-
pull considering Es voltage variation.
Equation (24) is obtained by replacing (22) and (23) into
(21).
d∆ 〈is〉
dt
=
1−Do
Do
Es
LFBs
∆D (24)
After the application of the Laplace transform, the transfer
function is obtained by:
G(s) =
∆Is(s)
∆D(s)
=
1−Do
Do
Es
LFBs
1
s
. (25)
Figure 8 depicts the control architecture that can be used
to control current 〈is〉. The C(s) block is the controller and
can be a proportional-integral type since the transfer function,
G(s), presents just one pole and no zeros.
Fig. 8. Secondary current control diagram.
VI. EXPERIMENTAL RESULTS
A laboratory prototype with the specifications given in
Table II was designed and built. The corresponding
component parameters are given in Table III. Figure 9 shows
the power stage diagram of the implemented prototype, with
the inclusion of a semi regenerative clamping circuit used to
limit the voltage spike across power semiconductors.
TABLE II
Laboratory Prototype Specifications
Parameter Symbol Value
Output Power Pcon 800 W
Primary Side Voltage Ep 80 V
Secondary Side Voltage Es 160 V
Switching Frequency fs 50 kHz
Nominal duty cycle - 0.5
Duty cycle range - 0.45 to 0.55
TABLE III
List of Prototype Component Parameters
Component Description
Secondary-primary a = 2
turns ratio
Flyback LFBp = 15.4µH,
self-inductance LFBs = 60, 54µH,
Leakage lFBp = 138 nH, lFBs = 550 nH,
inductances lPPp1 = 0.505µH, lPPp2 = 0.615µH,
lPPs1 = 2.02µH, lPPs2 = 2.46µH,
IGBT Sp1, Sp2: IRGP50B60PD
Ss1, Ss2: IRGP4PC30UD
Clamping Dgp1,Dgp2,Dgs1,Dgs2: MUR160
circuit diodes
Clamping Rgp=10kΩ,Rgs=20kΩ
circuit resistors
Clamping Cgp=470nF, Cgs=470nF
circuit capacitors
Fig. 9. Power stage diagram of the implemented laboratory prototy-
pe.
Figures 10 and 11 show the voltage and current waveforms
of primary and secondary sources while the converter operates
in Buckp→s and Boostp→s modes, respectively.
Fig. 10. Experimental voltages and currents waveforms of primary
and secondary sources in Buckp→s operation mode.
The secondary side source, Es, was set to 160 V in both
cases. The duty cycle was adjusted to 0.45 for the Buckp→s
mode case and 0.55 for the Boostp→s mode case. The static
gain experimentally obtained was 1.60 for Buckp→s mode and
2.33 for Boostp→s mode. According to (3), it was expected to
be 1.64 and 2.44, respectively. These differences are caused
by the power components losses that were not accounted in
the analysis.
The expected normalized value of current I¯p[1] was 0.219
for Buckp→s mode and 0.179 for Boostp→s mode. The
experimental values were 0.238 and 0.180, respectively. The
normalized current I¯s[1] presented a similar behavior.
Figures 12 and 13 illustrate the voltage and current
waveforms of Tp1 and Ts1 switches in the Buckp→s and
Boostp→s mode, respectively. The clamping circuit limited the
voltage across power semiconductors as expected. The current
Fig. 11. Experimental voltages and currents waveforms of primary
and secondary sources in Boostp→s operation mode.
waveforms are very similar to those presented in Section II
except for the non-idealities not accounted in the theoretical
analysis.
Fig. 12. Experimental waveforms of switches voltages and currents
in Buckp→s operation mode.
Figure 14 presents the efficiency curves for the Buckp→s,
Boostp→s, Bucks→p and Boosts→p modes. The secondary
voltageEs was adjusted to 160 V in all tests, but the duty cycle
was kept at 0.45 for the Buckp→s and Boosts→p operation
modes, and 0.55 for the Boostp→s and Bucks→p operation
modes. The maximum measured efficiency was 93.66 % and it
occurred at 78 % of rated power in Buckp→s operation mode.
A proportional-integral (PI) current controller, transfer
function presented in (26), was designed and implemented in
the laboratory prototype, with a phase margin, PM, of 70◦
and gain-crossover frequency, ωc, of 2pi2000 rad/s in order to
verify the converter bi-directionality experimentally.
Fig. 13. Experimental waveforms of switches voltages and currents
in Boostp→s operation mode.
Fig. 14. Efficiency curves versus load power.
C(s) = KPI
s+ Zo
s
(26)
In first place, controller zero must be placed to establish
the required phase margin at gain-crossover frequency. Its
position is determined by (27).
Zo =
ωc
tan(PM + 270◦ − 6 G(jωc)) (27)
Zo = 2pi727[rad/s]
Secondly, the KPI , determined by (28), is adjusted to
|C(s)G(s)| have a unitary gain for s = jωc.
KPI =
LFBs
Es
ωc
2√
ωc2 + Zo
2
(28)
KPI = 4.549x10
−3
Figure 15 shows the current dynamic response, of
the implemented converter, to a quasi-rectangular current
reference, with amplitude of 5 A. According to the figure,
power flows from 80 Vdc source to 160 Vdc source when the
current is positive, and vice-versa. Therefore, the converter
bidirectional power flow capability is fully demonstrated.
Fig. 15. Transient response of the converter to a quasi-rectangular
current reference (is ref ), demonstrating the bidirectional power flow
capability.
VII. CONCLUSION
The flyback push-pull bidirectional isolated dc-dc converter
was addressed in this paper, with the intention to apply it
in the control of the power flow between the sources of
the dual low voltage systems. From the theoretical analysis
and experimental studies conducted in the laboratory, it was
possible to draw the following conclusions.
1. The experimental results agreed well with the results
predicted in the analysis, both in steady state and transient
operation;
2. Both the input and output current ripple, which are severe
problems in low voltage and high current applications,
are lower in comparison with the conventional isolated
bidirectional dc-dc converters, such as the DAB family
and conventional push-pull, full-bridge and half-bridge
topologies;
3. The appropriate semi-regenerative clamping circuits can
be used to protect the power semiconductors against
over-voltages caused by the commutation and leakage
inductances, instead of the complex clamping circuits,
without sacrificing the converter efficiency;
4. The derived equations may be used to design a converter
to comply with different specifications and applications.
5. As a fraction of the load power is processed by
the flyback transformer, which has some offset
current, more studies are necessary to compare the
overall transformers size and volume, with pre-existing
bidirectional topologies.
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APEˆNDICE A -- Modelagem Dinaˆmica da Planta de
Corrente do Conversor Proposto com Grampeamento
Passivo
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Na deduc¸a˜o do modelo dinaˆmico de 〈ip〉 e 〈is〉 em func¸a˜o de
∆d na subsec¸a˜o 2.2.6, foi considerado que a poteˆncia 〈pp〉 e´ igual a`
〈ps〉. Esta equac¸a˜o e´ va´lida apenas em regime permanente. Quando
ha´ variac¸a˜o de corrente nos enrolamentos do indutor acoplado, havera´
variac¸a˜o da energia armazenada no nu´cleo do magne´tico conforme apre-
sentado em (A.1).
〈pp〉 = 〈ps〉+ 〈pFB〉 (A.1)
Como as correntes nos enrolamentos do indutor acoplado tambe´m
sa˜o as correntes da fonte, a variac¸a˜o destas decorre na variac¸a˜o da ener-
gia armazenada. Os termos da equac¸a˜o (A.1) referentes as fontes de
alimentac¸a˜o sa˜o determinados por (A.2), (A.3).
〈pp〉 = Ep 〈ip〉 (A.2)
〈ps〉 = Es 〈is〉 (A.3)
A poteˆncia no indutor acoplado e´ calculado a partir da equac¸a˜o
(A.4).
〈pFB〉 = 2
Ts
∫ Ts
2
0
(vFBpip + vFBsis) dτ (A.4)
Considerando que o valor das correntes dos enrolamentos sa˜o
constantes ao longo da durac¸a˜o da etapa de operac¸a˜o, a equac¸a˜o (A.4)
pode ser reescrita como (A.5).
〈pFB〉 = 2
Ts
2∑
n=1
(
vFBp(n)ip(n) + vFBs(n)is(n)
)
∆t(n) (A.5)
A Tabela 28 apresenta os valores das correntes nos enrolamentos
em cada etapa de operac¸a˜o para os modos de operac¸a˜o Buckp→s e
Boostp→s.
Substituindo estes valores em (A.5), obte´m-se o valor me´dio
quase-instantaˆneo da poteˆncia do indutor acoplado em (A.6). Esta
expressa˜o e´ va´lida para os quatros modos de operac¸a˜o do conversor.
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Tabela 28. Correntes ip e is em func¸a˜o dos patamares de corrente IA e
IB e durac¸a˜o das etapas de operac¸a˜o.
Buckp→s Boostp→s
n 1 2 1 2
ip(n) a
IB
2
0 IA
IA
2
is(n)
IB
2
IB 0
IA
2a
∆t(n) dTs
1− 2d
2
Ts
2d− 1
2
Ts (1− d)Ts
〈pFB〉 = Es 〈is〉 D − d
d− 1 (A.6)
A relac¸a˜o entre os valores me´dios quase-instantaˆneos das fontes
e´ obtida em (A.7) substituindo as equac¸o˜es (A.2), (A.3) e (A.4) em
(A.1) e isolando 〈ip〉.
〈ip〉 = a d
1− d 〈is〉 (A.7)
O valor me´dio quase-instantaˆneo do fluxo no enrolamento se-
cunda´rio do indutor acoplado e´ calculado a partir da equac¸a˜o (A.8).
〈φFBs〉 = LFBs
a
〈ip〉+ LFBs 〈is〉 (A.8)
Substituindo (A.7) em (A.8), obte´m-se a equac¸a˜o (A.9).
〈φFBs〉 = LFBs 〈is〉
1− d (A.9)
O termo 11−d pode ser linearizado conforme apresentado em
(A.10) e 〈is〉 pode ser decomposto em duas componentes conforme em
(A.11).
1
1− d ≈
1
1−D +
∆d
(1−D)2 (A.10)
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〈is〉 = 〈Is〉+ ∆ 〈is〉 (A.11)
Substituindo (A.10) e (A.11) em (A.9) e diferenciando o resul-
tado em relac¸a˜o ao tempo, obte´m-se, em (A.12), a derivada do fluxo
no enrolamento secunda´rio do indutor acoplado em relac¸a˜o ao tempo.
Os termos de segunda ordem sa˜o desprezados.
d 〈φFBs〉
dt
≈ LFBs
( 〈Is〉
(1−D)2
d∆d
dt
+
1
1−D
d 〈is〉
dt
)
(A.12)
As equac¸o˜es (A.13) e (A.14) sa˜o deduzidas na subsec¸a˜o2.2.6.
Substituindo (A.13) e (A.12) em (A.14), obte´m-se a equac¸a˜o (A.15).〈
dφFBs
dt
〉
=
Es
D
∆d (A.13)
〈
dφFBs
dt
〉
=
d 〈φFBs〉
dt
(A.14)
LFBs
( 〈Is〉
(1−D)2
d∆d
dt
+
1
1−D
d 〈is〉
dt
)
=
Es
D
∆d (A.15)
Aplicando a transformada de Laplace em (A.15) e isolando
Is(s)
∆D(s) ,
obte´m-se em (A.16), a func¸a˜o de transfereˆncia do valor me´dio quase-
instantaˆneo da corrente do enrolamento secunda´rio em func¸a˜o da raza˜o
c´ıclica.
Is(s)
∆D(s)
=
1−D
D
Es
LFBs
1− s D
(1−D)2
LFBs 〈Is〉
Es
s
(A.16)
Observa-se que ha´ um zero neste modelo cuja posic¸a˜o varia com
o ponto de operac¸a˜o da raza˜o c´ıclica assim como a corrente proces-
sada pelo conversor. Ale´m disso, dependendo do fluxo de energia, esse
zero pode posicionar-se no lado direito ou esquerdo do plano complexo.
Para esclarecer isso, o modelo sera´ validado por simulac¸a˜o para va´rios
pontos de operac¸a˜o. As especificac¸o˜es do conversor a ser simulado sa˜o
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apresentadas na Tabela 29 .
Tabela 29. Especificac¸a˜o do conversor e condic¸o˜es de simulac¸a˜o.
Paraˆmetro Valor
Tensa˜o da Fonte do Lado Prima´rio 100 [V]
Tensa˜o da Fonte do Lado Secunda´rio 100 [V]
Indutaˆncia pro´pria do Indutor acoplado 200 [µH]
Frequeˆncia de Chaveamento 50 [kHz]
Relac¸a˜o de espiras 1
Raza˜o c´ıclica nominal 50 [%]
Poteˆncia nominal 1000 [W]
Nas Figura A.1 e Figura A.2 sa˜o ilustrados os diagramas de Bode
de 〈is〉 em func¸a˜o de ∆d para os casos em que o conversor processa
100 e 50 [%] da poteˆncia nominal no sentido do lado prima´rio para
o secunda´rio, respectivamente. Nestes casos, o zero da planta esta´
localizado no lado direito do plano complexo na frequeˆncia de 3,9 [kHz]
para poteˆncia nominal e em 7,9 [kHz] para 50 % da carga.
Figura A.1. Comparac¸a˜o dos diagramas de bode da corrente 〈is〉 em
func¸a˜o de ∆d com relac¸a˜o ao modelo para poteˆncia nominal no sentido
p→ s.
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Figura A.2. Comparac¸a˜o dos diagramas de bode da corrente 〈is〉 em
func¸a˜o de ∆d com relac¸a˜o ao modelo para 50 % da poteˆncia nominal
no sentido p→ s.
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A Figura A.3 apresenta a comparac¸a˜o da func¸a˜o de transfereˆncia
de 〈is〉 em func¸a˜o de ∆d com dados obtidos por simulac¸a˜o no caso
em que o conversor processa poteˆncia nominal no sentido do lado se-
cunda´rio para o prima´rio.
Figura A.3. Comparac¸a˜o dos diagramas de bode da corrente 〈is〉 em
func¸a˜o de ∆d com relac¸a˜o ao modelo para poteˆncia nominal no sentido
s→ p.
Neste caso, o zero da planta tambe´m esta´ posicionado em 3,9
[kHz] mas no plano esquerdo do plano complexo. Percebe-se isso pois
nos dois primeiros casos, a fase no diagrama decresce conforme a frequeˆncia
aumenta e neste diagrama a fase cresce.
APEˆNDICE B -- Determinac¸a˜o do Valor Eficaz de uma
Forma de Onda Trapezoidal
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Neste apeˆndice sera´ apresentado um procedimento para calcular
o valor eficaz da corrente nos componentes dos conversores DAB e DPP
tendo como conhecimento pre´vio os valores instantaˆneos da corrente nos
enrolamentos nos instantes de comutac¸a˜o.
A Figura B.1 ilustra a forma de onda t´ıpica da corrente nos
enrolamentos do conversor DAB. Verifica-se que para cada etapa de
operac¸a˜o, a corrente e´ descrita por uma func¸a˜o polinomial de primeiro
grau, conforme apresentado pela equac¸a˜o (B.1). O aˆngulo θn e´ definido
pela equac¸a˜o (B.2).
Figura B.1. Forma de onda t´ıpica da corrente no enrolamento do trans-
formador do conversor DAB.
i{n}(θ) = i(θn−1) +
i(θn)− i(θn−1)
θn − θn−1 (θ − θn−1) (B.1)
θn =

0 para n = 0
δ para n = 1
pi para n = 2
pi + δ para n = 3
2pi para n = 4
(B.2)
A func¸a˜o apresentada em (B.3) descreve o valor da corrente i em
func¸a˜o do aˆngulo θ
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i(θ) =

i{1}(θ) se θ0 ≤ θ ≤ θ1
i{2}(θ) se θ1 < θ ≤ θ2
i{3}(θ) se θ2 < θ ≤ θ3
i{4}(θ) se θ3 < θ ≤ θ4
(B.3)
O valor eficaz da corrente i e´ determinado atrave´s da equac¸a˜o
(B.4).
IRMS =
√
1
2pi
∫ 2pi
0
i(θ)
2
dθ (B.4)
Substituindo a equac¸a˜o (B.3) em (B.4), obte´m-se o somato´rio
apresentado pela equac¸a˜o (B.5).
Ief =
√√√√ 1
2pi
4∑
n=1
∫ θn
θn−1
i{n}(θ)
2
dθ (B.5)
Observa-se que o valor eficaz da corrente, IRMS , e´ composto por
parcelas referentes ao valor eficaz da corrente durante cada intervalo,
I{n} ef . O valor eficaz da corrente referente a cada etapa de operac¸a˜o
e´ calculado pela equac¸a˜o (B.6).
Ief{n}
2 =
1
2pi
∫ θn
θn−1
i{n}(θ)
2
dθ (B.6)
Substituindo o lado direito da expressa˜o apresentado por (B.6)
em (B.5), obte´m-se a equac¸a˜o (B.7).
Ief =
√√√√ 4∑
n=1
Ief{n}
2 (B.7)
Levando em considerac¸a˜o que a forma de onda da corrente em
cada etapa de operac¸a˜o ser descrita pelo mesmo tipo de func¸a˜o, apenas
com coeficientes diferentes, seu valor eficaz pode ser calculado tambe´m
por uma u´nica expressa˜o que e´ apresentada pela equac¸a˜o (B.8).
Ief{n}
2 =
θn − θn−1
6pi
(
i(θn)
2 + i(θn)i(θn−1) + i(θn−1)2
)
(B.8)
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Atrave´s das equac¸o˜es (B.7) e (B.8), e´ poss´ıvel calcular o valor
eficaz da corrente nos enrolamentos dos conversores DAB e DPP, no en-
tanto, ha´ a necessidade de determinar o valor eficaz da corrente tambe´m
nos outros componentes do conversor, isto e´, interruptores e capacito-
res. A corrente nestes componentes e´ igual a corrente do enrolamento
do transformador mas apenas em etapas de operac¸o˜es especificas. Por
exemplo, a corrente nos interruptores e´ igual a` corrente do enrolamento
do transformador durante duas etapas de operac¸a˜o consecutivas e nula
nas outras duas etapas. Portanto, o valor eficaz da corrente neste com-
ponente e´ apenas dependente dos termos Ief{n} referente a etapa cuja
sua corrente e´ na˜o-nula.
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C.1 Introduc¸a˜o
Neste cap´ıtulo, as expresso˜es que determinam o valor da corrente
nos enrolamentos do transformador do conversor DPP nos instantes de
comutac¸a˜o dos seus interruptores. Estas expresso˜es sa˜o esseˆncias na
deduc¸a˜o de outras expresso˜es necessa´rias para dimensionamento dos
componentes do conversor.
C.2 Determinac¸a˜o da Corrente no Transformador do Con-
versor DPP
Para determinar o valor eficaz da corrente nos componentes, e´
necessa´rio determinar o valor instantaˆneo da corrente nos enrolamentos
durante as comutac¸o˜es dos interruptores. A partir destes valores, de-
vido a` caracter´ıstica da forma de onda da corrente, e´ poss´ıvel calcular
o valor eficaz da corrente em todos os componentes.
Para determinar os valores instantaˆneos da corrente, sera´ empre-
gada a condic¸a˜o que o valor me´dio da corrente de cada enrolamento do
lado prima´rio do transformador e´ a metade da corrente da fonte Ep e,
de forma ana´loga, o mesmo com relac¸a˜o ao lado secunda´rio.
O valor me´dio da corrente nos enrolamento xy e´ determinado
atrave´s da equac¸a˜o (C.1).
〈ixy〉Ts =
∫ Ts
0
ixydt (C.1)
Ha´ quatro instantes que ocorrem comutac¸o˜es dos interruptores,
nos aˆngulos 0, δ, pi e pi + δ. Como a corrente nos enrolamentos variam
linearmente entre as comutac¸o˜es, a equac¸a˜o (C.1) pode ser reescrita
conforme a equac¸a˜o (C.2).
〈ixy〉Ts =
(ixy(0) + ixy(δ))
2
δ
2pi
Ts +
(ixy(δ) + ixy(pi))
2
pi − δ
2pi
Ts+
(ixy(pi) + ixy(pi+δ))
2
δ
2pi
Ts +
(ixy(pi+δ) + ixy(2pi))
2
pi − δ
2pi
Ts
(C.2)
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Depois da manipulac¸a˜o alge´brica apropriada, a equac¸a˜o (C.2) e´
reescrita conforme a equac¸a˜o (C.3).
2 〈ix〉 = ixy(0) + ixy(δ) + ixy(pi) + ixy(pi+δ) (C.3)
O valor instantaˆneo da corrente em cada comutac¸a˜o tem relac¸a˜o
com o valor da corrente na comutac¸a˜o anterior conforme as equac¸o˜es
(C.4) a (C.6) descrevem. Os valores das tenso˜es vPPxy[k] sa˜o apresen-
tados na Tabela 30.
ixy(δ) = ixy(0) +
vPPxy[1]
lxy
δ
2pi
Ts (C.4)
ixy(pi) = ixy(δ) +
vPPxy[2]
lxy
pi − δ
2pi
Ts (C.5)
ixy(pi+δ) = ixy(pi) +
vPPxy[3]
lxy
δ
2pi
Ts (C.6)
Tabela 30. Valores das tenso˜es sobre os enrolamentos as indutaˆncias
auxiliares lxy.
Etapa vPPp1 vPPp2 vPPs1 vPPs2
1a
aEp − Es
2a
aEp − Es
2a
aEp − Es
2
aEp − Es
2
2a
aEp + Es
2a
aEp − Es
2a
aEp − Es
2
aEp − Es
2
3a
aEp − Es
2a
aEp − Es
2a
aEp − Es
2
aEp − Es
2
4a
aEp − Es
2a
aEp − Es
2a
aEp − Es
2
aEp − Es
2
As equac¸o˜es (C.3) a (C.6) formam o sistema de equac¸o˜es apre-
sentado pela equac¸a˜o (C.7),

1 −1 0 0
0 1 −1 0
0 0 1 −1
1 1 1 1


ixy(0)
ixy(δ)
ixy(pi)
ixy(pi+δ)
 =

vPPxy[1]Ts
lxy
δ
2pi
vPPxy[2]Ts
lxy
pi−δ
2pi
vPPxy[3]Ts
lxy
δ
2pi
2 〈ix〉
 (C.7)
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Substituindo os valores das tenso˜es da Tabela 30 em (C.7) e resol-
vendo o sistema para o caso do enrolamento p1, encontram-se os valores
instantaˆneos da corrente deste enrolamento durante cada comutac¸a˜o.
O resultado e´ apresentado pelas equac¸o˜es (C.8) a (C.11).
ip1(0) =
Ep
4piωslp
[
pi2(q − 1)− 2qδ2] (C.8)
ip1(δ) =
Ep
4piωslp
[
pi2(q − 1) + 2piδ(q + 1)− 2qδ2] (C.9)
ip1(pi) =
Ep
4piωslp
[
pi2(1− q)− 2q(δ2 − 2piδ)] (C.10)
ip1(pi + δ) =
Ep
4piωslp
[
pi2(1− q)− 2piδ(q − 1) + 2qδ2] (C.11)
Os aˆngulos que ocorrem as comutac¸o˜es dos interruptores, θn, sa˜o
definidos pela equac¸a˜o (C.12).
θn =

0 para n = 0
δ para n = 1
pi para n = 2
pi + δ para n = 3
2pi para n = 4
(C.12)
As equac¸o˜es (C.8) a (C.11) podem agora ser reescritas como uma
expressa˜o u´nica conforme apresentado pela equac¸a˜o (C.13)
ip1(θn) =

Ep
4piωslp
[
pi2(q − 1)− 2qδ2] se n = 0; 4
Ep
4piωslp
[
pi2(q − 1) + 2pi(q + 1)δ − 2qδ2] se n = 1
Ep
4piωslp
[
pi2(1− q) + 4piqδ − 2qδ2)] se n = 2
Ep
4piωslp
[
pi2(1− q) + 2pi(q − 1)δ − 2qδ2] se n = 3
(C.13)
Os valores da corrente nos demais enrolamentos sa˜o determina-
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dos empregando o mesmo procedimento, no entanto, apenas os resulta-
dos finais sera˜o apresentados. Os valores das correntes nos enrolamen-
tos p2, s1 e s2 sa˜o respectivamente calculados pelas equac¸o˜es (C.14),
(C.15) e (C.16).
ip2(θn) =

Ep
4piωslp
[
pi2(q − 1)− 4piqδ + 2qδ2] se n = 0; 4
Ep
4piωslp
[
pi2(q − 1)− 2pi(q − 1)δ + 2qδ2] se n = 1
Ep
4piωslp
[
pi2(1− q) + 2qδ2] se n = 2
Ep
4piωslp
[
pi2(1− q)− 2pi(q + 1)δ + 2qδ2] se n = 3
(C.14)
is1(θn) =

Ep
4piωslpa
[
pi2(1− q) + 2pi(q − 1)δ + 2δ2] se n = 0; 4
Ep
4piωslpa
[
pi2(1− q)− 4piδ + 2δ2] se n = 1
Ep
4piωslpa
[
pi2(q − 1)− 2pi(q + 1)δ + 2δ2)] se n = 2
Ep
4piωslpa
[
pi2(q − 1) + 2δ2] se n = 3
(C.15)
is2(θn) =

Ep
4piωslpa
[
pi2(1− q) + 2pi(q + 1)δ − 2δ2] se n = 0; 4
Ep
4piωslpa
[
pi2(1− q)− 2δ2] se n = 1
Ep
4piωslpa
[
pi2(q − 1)− 2pi(q − 1)δ − 2δ2] se n = 2
Ep
4piωslpa
[
pi2(q − 1) + 4piδ − 2δ2] se n = 3
(C.16)
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C.3 Esforc¸os de Corrente no Conversor DPP
As equac¸o˜es (B.7) e (B.8) do Apeˆndice B, reapresentadas respec-
tivamente pelas equac¸o˜es (C.17) e (C.18), sera˜o usadas para determinar
os esforc¸os de corrente nos componentes do conversor DPP.
Ief =
√√√√ 4∑
n=1
Ief{n}
2 (C.17)
Ief{n}
2 =
θn − θn−1
6pi
(
i(θn)
2 + i(θn)i(θn−1) + i(θn−1)2
)
(C.18)
O valor eficaz da corrente no enrolamento p1 e´ calculado subs-
tituindo os valores da equac¸a˜o (C.13) em (C.18) considerando todas
etapas de operac¸a˜o, n = [1; 4]. O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o
(C.19). Apesar do calculo ter side realizado para o caso do enrolamento
p1, este se estende para o caso do enrolamento p2, haja vista que a forma
de onda da corrente nos enrolamentos de um mesmo lado do transfor-
mador sa˜o iguais em formato, diferenciando entre si apenas por uma
defasagem de 180◦. Isto tambe´m e´ va´lido para outros componentes,
portanto, este procedimento sera´ realizado para esses casos.
Ipy ef =
√
Ip1 ef{1}
2 + Ip1 ef{2}
2 + Ip1 ef{3}
2 + Ip1 ef{4}
2
Ipy ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
apy(k)δk
apy(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
apy(1) = 0
apy(2) = 4pi
2
(
q2 + q
)
apy(3) = −8pi
3
(
3q2 + q
)
apy(4) = 4q
2
(C.19)
A corrente no interruptor Tp1 e´ igual a corrente no enrolamento
p1 durante a primeira e a segunda etapa de operac¸a˜o, ou seja, para n
igual a 1 e 2, e nula nas demais etapas de operac¸a˜o. O valor eficaz da
corrente dos interruptores principais do lado prima´rio e´ obtido atrave´s
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da equac¸a˜o (C.20).
ITpy ef =
√
Ip1 ef{1}
2 + Ip1 ef{2}
2
ITpy ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
aTpy(k)δk
aTpy(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTpy(1) = 0
aTpy(2) = 2pi
2
(
3q2 + q
)
aTpy(3) = −4pi
3
(
9q2 + q
)
aTpy(4) = 6q
2
(C.20)
O valor eficaz da corrente no interruptor Tpya e´ calculado de
maneira ana´loga ao procedimento descrito com relac¸a˜o ao valor eficaz
da corrente do interruptor Tpy, com a diferenc¸a que n e´ igual a 3 e 4
para este caso. O valor eficaz da corrente nos interruptores Tpya e´ dado
pela equac¸a˜o (C.21).
ITpya ef =
√
Ip1 ef{3}
2 + Ip1 ef{4}
2
ITpya ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
aTpya(k)δk
aTpya(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTpya(1) = 0
aTpya(2) = −2pi2
(
q2 − q)
aTpya(3) =
4pi
3
(
3q2 − q)
aTpya(4) = −2q2
(C.21)
O valor eficaz da corrente no capacitor de grampeamento Cgp
e´ calculado levando em considerac¸a˜o que sua corrente, em mo´dulo, e´
igual a corrente do enrolamento prima´rio p1 durante as duas primeiras
etapas de operac¸a˜o e igual a` corrente do enrolamento p2 nas demais
etapas de operac¸a˜o. Seu valor e´ apresentado pela equac¸a˜o (??).
ICgp ef =
√
Ip2 ef{1}
2 + Ip2 ef{2}
2 + Ip1 ef{3}
2 + Ip1 ef{4}
2
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ICgp ef =
Ep
4piωslp
√√√√ 4∑
k=0
aCgp(k)δk
aCgp(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
aCgp(1) = 0
aCgp(2) = −4pi2
(
q2 − q)
aCgp(3) =
8pi
3
(
3q2 − q)
aCgp(4) = −4q2
(C.22)
ITsy ef =
Ep
2aωslp
√∑3
k=0 aTsy(k)δ
k
aTsy(0) =
pi2
6
(
q2 − 2q + 1)
aTsy(1) = 0
aTsy(2) = 2q
aTsy(3) = − 4
3pi
q
(C.23)
De forma ana´loga ao caso do enrolamentos do lado prima´rio do
transformador, o valor eficaz da corrente nos enrolamentos e´ obtido
atrave´s das equac¸o˜es (C.17) e (C.18) considerando todas as etapas de
operac¸a˜o. O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (C.24).
Isy ef =
√
Is1 ef{1}
2 + Is1 ef{2}
2 + Is1 ef{3}
2 + Is1 ef{4}
2
Isy ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
asy(k)δk
asy(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
asy(1) = 0
asy(2) = 4pi
2 (q + 1)
asy(3) = −8pi
3
(q + 3)
asy(4) = 4
(C.24)
O valor eficaz da corrente nos interruptores principais do lado
secunda´rio do transformador sa˜o calculados levando em considerac¸a˜o
a corrente no enrolamento s1 durante a segunda e terceira etapa de
operac¸a˜o. O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (C.25).
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ITsy ef =
√
Is1 ef{2}
2 + Is1 ef{3}
2
ITsy ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
aTsy(k)δk
aTsy(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTsy(1) = 0
aTsy(2) = 2pi
2 (q + 3)
aTsy(3) = −4pi
3
(q + 9)
aTsy(4) = 6
(C.25)
No caso dos interruptores auxiliares do lado secunda´rio do trans-
formador, sua corrente e´ igual a` corrente do enrolamento s1 durante a
primeira e quarta etapa de operac¸a˜o. O valor eficaz da corrente nestes
componentes, ITsya ef , e´ dada pela equac¸a˜o (C.26).
ITsya ef =
√
Is1 ef{1}
2 + Is1 ef{4}
2
ITsya ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
aTsya(k)δk
aTsya(0) =
pi4
6
(
q2 − 2q + 1)
aTsya(1) = 0
aTsya(2) = 2pi
2 (q − 1)
aTsya(3) = −4pi
3
(q − 3)
aTsya(4) = −2
(C.26)
A corrente no capacitor de grampeamento do lado secunda´rio e´
calculado levando em considerac¸a˜o a corrente no enrolamento s1 nas
etapas 1 e 4 e a corrente no enrolamento s2 durante as etapas 2 e 3. A
equac¸a˜o (C.27) apresenta o valor eficaz da corrente em Cgs.
ICgs ef =
√
Is1 ef{1}
2 + Is2 ef{2}
2 + Is2 ef{3}
2 + Is1 ef{4}
2
Esforc¸os de Corrente no Conversor DPP 305
ICgs ef =
Ep
4piωslpa
√√√√ 4∑
k=0
aCgs(k)δk
aCgs(0) =
pi4
3
(
q2 − 2q + 1)
aCgs(1) = 0
aCgs(2) = 4pi
2 (q − 1)
aCgs(3) = −8pi
3
(q − 3)
aCgs(4) = −4
(C.27)
O valor eficaz da corrente nos componentes do conversor teˆm
uma grande influeˆncia em sua eficieˆncia, principalmente em aplicac¸o˜es
cuja as especificac¸o˜es das tenso˜es sa˜o baixas e as de corrente sa˜o ele-
vadas. Portanto, e´ de extremo interesse comparar estas caracter´ısticas
entre si a fim de determinar o melhor ponto de operac¸a˜o. Uma forma de
realizar essa comparac¸a˜o e´ normalizar o valor eficaz da corrente nestes
componentes pelo valor me´dio da corrente da fonte, desta maneira, a
comparac¸a˜o e´ realizada observando apenas o ponto de operac¸a˜o, aˆngulo
de defasagem δ e ganho esta´tico q neste caso. As equac¸o˜es (C.28) e
(C.29) apresentam o valor me´dio da corrente nas fontes Ep e Es, res-
pectivamente.
〈ip〉 = Ep
piωslp
qδ(pi − δ) (C.28)
〈is〉 = − Ep
piωslpa
qδ(pi − δ) (C.29)
O valor da corrente nos componentes normalizado pelo valor
me´dio da corrente das fontes sa˜o definidos pelas equac¸o˜es (C.30) a
(C.37).
I¯Tpy ef =
∣∣∣∣ITpy ef〈ip〉
∣∣∣∣ (C.30)
I¯Tpya ef =
∣∣∣∣ITpya ef〈ip〉
∣∣∣∣ (C.31)
I¯py ef =
∣∣∣∣Ipy ef〈ip〉
∣∣∣∣ (C.32)
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I¯Cgp ef =
∣∣∣∣ICgp ef〈ip〉
∣∣∣∣ (C.33)
I¯Tsy ef =
∣∣∣∣ITsy ef〈is〉
∣∣∣∣ (C.34)
I¯Tsya ef =
∣∣∣∣ITsya ef〈is〉
∣∣∣∣ (C.35)
I¯sy ef =
∣∣∣∣Isy ef〈is〉
∣∣∣∣ (C.36)
I¯Cgs ef =
∣∣∣∣ICgs ef〈is〉
∣∣∣∣ (C.37)
A Figura C.1 ilustra o comportamento do valor eficaz normali-
zado das correntes nos semicondutores em func¸a˜o do aˆngulo δ e para ga-
nho esta´tico q unita´rio enquanto a Figura C.2 realiza o mesmo mas com
relac¸a˜o aos componentes passivos em vez dos semicondutores. Observa-
se que o valor eficaz da corrente nos capacitores e nos interruptores
auxiliares variam quase que linearmente conforme o aˆngulo δ cresce
enquanto que o valor eficaz da corrente nos interruptores principais e
enrolamentos quase na˜o variam. Portanto, para valores reduzidos de
aˆngulo δ, a perda de conduc¸a˜o do conversor sera´ predominantemente
influenciada pelas perdas dos interruptores principais e enrolamentos,
no entanto, conforme este aˆngulo aumenta, as perdas dos interruptores
auxiliares passam a contribuir com uma parcela maior. Teoricamente,
o melhor ponto de operac¸a˜o seria com aˆngulo de defasagem nulo, no
entanto, este valor deve ser suficientemente elevado para controlar a
corrente das fontes com precisa˜o adequada.
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Figura C.1. Valor eficaz normalizado da corrente nos interruptores em
func¸a˜o do aˆngulo δ com ganho esta´tico q unita´rio.
Figura C.2. Valor eficaz normalizado da corrente nos enrolamentos do
transformador e nos capacitores de grampeamento em func¸a˜o do aˆngulo
δ com ganho esta´tico q unita´rio.
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APEˆNDICE D -- Determinac¸a˜o dos Esforc¸os de Corrente nos
Semicondutores e Conteu´do Harmoˆnico da Corrente das
Fontes do Conversor DAB
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D.1 Introduc¸a˜o
Para determinar o valor eficaz da corrente nos interruptores o
conversor DAB e o conteu´do harmoˆnico da corrente das fontes, e´ ne-
cessa´rio determinar o valor instantaˆneo da corrente nos enrolamentos
de seu transformador durante as comutac¸o˜es dos interruptores. A par-
tir destes valores, devido a` caracter´ıstica da forma de onda da corrente,
e´ poss´ıvel determinar a corrente em todos os componentes.
D.2 Determinac¸a˜o dos Valores da Correntes dos Enrolamen-
tos
A Figura D.1 ilustra o diagrama esquema´tico do conversor DAB
com a indicac¸a˜o das convenc¸a˜o de polaridade das grandezas necessa´rias
nesta deduc¸a˜o.
Figura D.1. Diagrama esquema´tico do Conversor DAB.
Para determinar os valores instantaˆneos da corrente, sera´ empre-
gada a condic¸a˜o que o valor me´dio da corrente do enrolamento prima´rio,
ilp, e secunda´rio, ils, do transformador e´ nulo.
O valor me´dio da corrente nos enrolamento x e´ determinado
atrave´s da equac¸a˜o (D.1).
〈ilx〉Ts =
∫ Ts
0
ilxdt (D.1)
Ha´ quatro instantes que ocorrem comutac¸o˜es dos interruptores,
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nos aˆngulos 0, δ, pi e pi + δ. Como a corrente no enrolamento varia
linearmente entre as comutac¸o˜es, a equac¸a˜o (D.1) pode ser reescrita
conforme a equac¸a˜o (D.2).
〈ilx〉Ts =
(ilx(0) + ilx(δ))
2
δ
2pi
Ts +
(ilx(δ) + ilx(pi))
2
pi − δ
2pi
Ts+
(ilx(pi) + ilx(pi+δ))
2
δ
2pi
Ts +
(ilx(pi+δ) + ilx(2pi))
2
pi − δ
2pi
Ts
(D.2)
Apo´s manipulac¸a˜o alge´brica apropriada, a equac¸a˜o (D.2) pode
ser reescrita conforme a equac¸a˜o (D.3).
ilx(0) + ilx(δ) + ilx(pi) + ilx(pi+δ) = 0 (D.3)
O valor instantaˆneo da corrente em cada comutac¸a˜o tem relac¸a˜o
com o valor da corrente na comutac¸a˜o anterior conforme as equac¸o˜es
(D.4) a (D.6) descrevem. Os valores das tenso˜es vPPxy[k] sa˜o apresen-
tados na Tabela 31.
ilx(δ) = ilx(0) +
vx12[1]
lx
δ
2pi
Ts (D.4)
ilx(pi) = ilx(δ) +
vx12[2]
lx
pi − δ
2pi
Ts (D.5)
ilx(pi+δ) = ilx(pi) +
vx12[3]
lx
δ
2pi
Ts (D.6)
Tabela 31. Valores das tenso˜es sobre entre os pontos vx12.
Etapa 1a 2a 3a 4a
vp12 Ep Ep −Ep −Ep
vs12 −Es Es Es −Es
As equac¸o˜es (D.3) a (D.6) formam o sistema de equac¸o˜es apre-
sentado pela equac¸a˜o (D.7),
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
1 −1 0 0
0 1 −1 0
0 0 1 −1
1 1 1 1


ilx(0)
ilx(δ)
ilx(pi)
ilx(pi+δ)
 = 1ωslx

vx12[1](δ)
vx12[2](pi − δ)
vx12[3](δ)
0
 (D.7)
Substituindo os valores das tenso˜es da Tabela 31 em (D.7) e
resolvendo o sistema para o caso do enrolamento prima´rio, encontram-
se os valores instantaˆneos da corrente deste enrolamento durante cada
comutac¸a˜o. O resultado e´ apresentado pelas equac¸o˜es (D.8) a (D.11).
ilp(0) =
Ep
4ωslp
[−2δq + pi(q − 1)] (D.8)
ilp(δ) =
Ep
4ωslp
[2δ + pi(q − 1)] (D.9)
ilp(pi) =
Ep
4ωslp
[2δq − pi(q − 1)] (D.10)
ilp(pi + δ) =
Ep
4ωslp
[−2δ − pi(q − 1)] (D.11)
Os aˆngulos em que ocorrem comutac¸a˜o no conversor DAB, θn,
sa˜o redefindos pela equac¸a˜o (D.12).
θn =

0 se n = 0
δ se n = 1
pi se n = 2
pi + δ se n = 3
2pi se n = 4
(D.12)
Os valores da corrente no enrolamento prima´rio sa˜o reescritos
em uma equac¸a˜o u´nica conforme apresentado em (D.13).
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ilp(θn) =

Ep
4ωslp
[pi(q − 1)− 2qδ] se n = 0; 4
Ep
4ωslp
[pi(q − 1) + 2δ] se n = 1
Ep
4ωslp
[−pi(q − 1) + 2qδ] se n = 2
Ep
4ωslp
[−pi(q − 1)− 2δ] se n = 3
(D.13)
O mesmo procedimento pode ser empregado para determinar os
valores da corrente no enrolamento secunda´rio do transformador. O
resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (D.14).
ils(θn) =

aEp
4ωslp
[pi(1− q) + 2qδ] se n = 0; 4
aEp
4ωslp
[pi(1− q)− 2δ] se n = 1
aEp
4ωslp
[−pi(1− q)− 2qδ] se n = 2
aEp
4ωslp
[−pi(1− q) + 2δ] se n = 3
(D.14)
D.3 Esforc¸os de Corrente nos Semicondutores do Conversor
DAB
As equac¸o˜es (B.7) e (B.8) do Apeˆndice B, reapresentadas respec-
tivamente pelas equac¸o˜es (D.15) e (D.16), sera˜o usadas para determinar
os esforc¸os de corrente nos componentes do conversor DAB.
Ief =
√√√√ 4∑
n=1
Ief{n}
2 (D.15)
Ief{n}
2 =
θn − θn−1
6pi
(
i(θn)
2 + i(θn)i(θn−1) + i(θn−1)2
)
(D.16)
A corrente nos interruptores Tp1 e Tp4 e´ igual a` corrente no enro-
lamento p1 durante a primeira e a segunda etapa de operac¸a˜o, ou seja,
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para n igual a 1 e 2, e nula nas demais etapas de operac¸a˜o. O valor eficaz
da corrente nestes interruptores e´ obtido substituindo os valores de ilp
na equac¸a˜o (D.16) para as etapas de operac¸a˜o citadas e somando estas
parcelas conforme equac¸a˜o (D.15). O resultado e´ apresentado atrave´s
da equac¸a˜o (D.17). Apesar de o calculo na˜o ser apresentado, este re-
sultado tambe´m e´ va´lido para os casos referentes dos interruptores Tp2
e Tp3.
ITpy ef =
√
Ip1 ef{1}
2 + Ip1 ef{2}
2
ITpy ef =
Ep
2ωslp
√∑3
k=0 aTpy(k)δ
k
aTpy(0) =
pi2
6
(
q2 − 2q + 1)
aTpy(1) = 0
aTpy(2) = 2q
aTpy(3) = − 4
3pi
q
(D.17)
A corrente nos interruptores Ts1 e Ts4 e´ igual a` corrente no en-
rolamento secunda´rio durante a segunda e terceira etapas de operac¸a˜o,
ou seja, para n igual a 2 e 3, e nula nas demais etapas de operac¸a˜o.
O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o (D.18). Da mesma forma que
no caso dos interruptores do lado prima´rio, este resultado e´ estendido
para o caso dos demais interruptores do lado secunda´rio.
ITsy ef =
√
Is1 ef{2}
2 + Is1 ef{3}
2
ITsy ef =
Ep
2aωslp
√∑3
k=0 aTsy(k)δ
k
aTsy(0) =
pi2
6
(
q2 − 2q + 1)
aTsy(1) = 0
aTsy(2) = 2q
aTsy(3) = − 4
3pi
q
(D.18)
Umas das figuras de me´rito a ser empregada na comparac¸a˜o deste
conversor com os demais e´ o valor eficaz nos interruptores. Para ob-
ter uma comparac¸a˜o gene´rica levando em considerac¸a˜o apenas ganho
esta´tico e aˆngulo de defasagem, o valor eficaz da corrente nos interrup-
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tores sera´ dividido pelo valor me´dio da corrente da fonte deste mesmo
lado.
O valor me´dio da corrente das fontes do lado prima´rio, ip, e
secunda´rio, is, sa˜o calculados a partir das equac¸o˜es (D.19) e (D.20),
respectivamente.
〈ip〉 = Ep
2ωslp
q
δ(pi − δ)
pi
(D.19)
〈is〉 = − Ep
2aωslp
δ(pi − δ)
pi
(D.20)
O valor eficaz das correntes nos interruptores e´ calculado con-
forme apresentado nas equac¸o˜es (D.21) e (D.22).
I¯Tpy ef =
pi
qδ(pi − δ)
√√√√ 3∑
k=0
aTpy(k)δk
aTpy(0) =
pi2
6
(
q2 − 2q + 1)
aTpy(1) = 0
aTpy(2) = 2q
aTpy(3) = − 4
3pi
q
(D.21)
I¯Tsy ef = − pi
δ(pi − δ)
√√√√ 3∑
k=0
aTsy(k)δk
aTsy(0) =
pi2
6
(
q2 − 2q + 1)
aTsy(1) = 0
aTsy(2) = 2q
aTsy(3) = − 4
3pi
q
(D.22)
A Figura D.2 ilustra o comportamento desta caracter´ıstica em
func¸a˜o do aˆngulo de defasagem δ e que o ganho esta´tico q e´ unita´rio.
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Figura D.2. Valor eficaz normalizado da corrente nos interruptores em
func¸a˜o do aˆngulo δ com ganho esta´tico q unita´rio.
D.4 Determinac¸a˜o do Conteu´do Harmoˆnico da Corrente do
Conversor DAB
A corrente de entrada e sa´ıda do conversor DAB apresenta um
elevado conteu´do harmoˆnico que varia conforme o aˆngulo de defasagem
entre os pulsos de comando dos interruptores do lado prima´rio e se-
cunda´rio. Em diversas aplicac¸o˜es, este conteu´do harmoˆnico pode ser
prejudicial aos demais dispositivos do sistema, tal como capacitores e
baterias, diminuindo sua vida u´til e a eficieˆncia do sistema. Uma alter-
nativa para combater este problema e´ adicionar filtros de corrente na
entrada e sa´ıda do conversor. No projeto destes filtros, um dado fun-
damental e´ a amplitude das componentes harmoˆnicas destas correntes.
Nesta sec¸a˜o sera´ determinada essas componentes em func¸a˜o do aˆngulo
δ e q.
O primeiro passo para determinar o espectro da corrente da
fonte Ep e´ determinar sua forma de onda em func¸a˜o da corrente de
outros componentes do conversor. A corrente ip tem o mesmo valor,
em mo´dulo, que a corrente na indutaˆncia lp em todas as etapas de
operac¸a˜o mas apenas mesmo sentido na primeira e na segunda etapa
de operac¸a˜o, conforme descrito pela equac¸a˜o (D.23).
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ip =
{
ilp se 0 ≤ θ < pi
−ilp se pi ≤ θ < 2pi
ip =

ilp(0) +
ilp(δ)− ilp(0)
δ
θ se 0 ≤ θ < δ
ilp(δ) +
ilp(pi)− ilp(δ)
pi − δ (θ − δ) se δ ≤ θ < pi
−ilp(pi)− ilp(pi + δ)− ilp(pi)
δ
(θ − pi) se pi ≤ θ < pi + δ
−ilp(pi + δ)− ilp(0)− ilp(pi + δ)
pi − δ (θ − pi − δ) se pi + δ ≤ θ < 2pi
(D.23)
A componente harmoˆnica da corrente ip de ordem n e´ calculada
a partir da equac¸a˜o (D.24). Substituindo as equac¸o˜es (D.23) e (D.13)
em (D.24), obte´m-se a equac¸a˜o (D.25).
Ip[n] =
1
2pi
∫ 2pi
0
ipe
−jnθdθ (D.24)
Ip[k] =
Ep
2piωslp
{
q
k2
(1− cos(2δk)) + j2q
[
δ
k
− sen(2δk)
2k2
+
pi(q − 1)
2qk
]}
(D.25)
O mesmo procedimento pode ser realizado com relac¸a˜o a corrente
da fonte do lado secunda´rio is. O resultado e´ apresentado pela equac¸a˜o
(D.26).
Is[k] =
Ep
2piωsalp
{
(1− cos(2nδ))
k2
+ j2
[
− δ
k
+
sen(2δn)
2k2
+
pi(1− q)
2k
]}
(D.26)
De maneira a tornar a comparac¸a˜o dependente apenas do ga-
nho esta´tico e aˆngulo de defasagem, normaliza-se as equac¸o˜es (D.27)
e (D.28) pelo valor me´dio das correntes ip e is, respectivamente. O
resultado e´ apresentado pelas equac¸o˜es (D.27) e (D.28).
I¯p[n] =
Ip[n]
〈ip〉
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Ip[k] =
1
qδ(pi − δ)
{
q
k2
(1− cos(2δk)) + j2q
[
δ
k
− sen(2δk)
2k2
+
pi(q − 1)
2qk
]}
(D.27)
I¯s[n] =
Is[n]
〈is〉
I¯s[k] =
1
δ(pi − δ)
{
(1− cos(2nδ))
k2
+ j2
[
− δ
k
+
sen(2δn)
2k2
+
pi(1− q)
2k
]}
(D.28)
A Figura D.3 ilustra o comportamento da func¸o˜es descritas pelas
equac¸o˜es (D.27) e (D.28) em func¸a˜o do aˆngulo δ para o caso de ganho
esta´tico unita´rio. Neste caso, ganho esta´tico unita´rio, as duas equac¸o˜es
sa˜o iguais.
Figura D.3. Magnitude da componente de ordem 2fs das correntes de
entrada e sa´ıda em func¸a˜o do aˆngulo δ e com ganho esta´tico q unita´rio.
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APEˆNDICE E -- Matrizes da Modelagem em Varia´veis de
Estado do Conversor com Grampeamento Ativo
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Neste apeˆndice sa˜o apresentadas as matrizes e vetores da modela-
gem dinaˆmica em varia´veis de estado do conversor com grampeamento
ativo obtidas na subsec¸a˜o 3.2.5.
Os vetores relacionados aos estados das grandezas do conversor
sa˜o apresentados pela equac¸a˜o (E.1) e os vetores relacionados a` ex-
citac¸a˜o das fontes por (E.2).
∆x =

∆vgp
∆vgs
∆ipc0
∆isc0
∆ipd0
∆isd0
∆ipdRe
∆isdRe
∆ipdIm
∆isdIm

X =

Vgp
Vgs
Ipc0
Isc0
Ipd0
Isd0
IpdRe
IsdRe
IpdIm
IsdIm

∆X(s) =

∆Vgp(s)
∆Vgs(s)
∆Ipc0(s)
∆Isc0(s)
∆Ipd0(s)
∆Isd0(s)
∆IpdRe(s)
∆IsdRe(s)
∆IpdIm(s)
∆IsdIm(s)

(E.1)
∆e =
[
∆ep
∆es
]
E =
[
Ep
Es
]
∆E(s) =
[
∆Ep(s)
∆Es(s)
]
(E.2)
A matriz [B], que relaciona a excitac¸a˜o aos estados das grande-
zas, e´ apresentada pela equac¸a˜o (E.3).
B =
[
1
lp
0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 1ls 0 0 0 0 0 0 0 0
]t
(E.3)
A matriz [A], que relaciona os estados das grandezas do conver-
sor com suas derivadas, e´ apresentada pela equac¸a˜o (E.4) para o caso
gene´rico e pela equac¸a˜o (E.5) para o caso do conversor operando no
ponto de operac¸a˜o estabelecido pela estrate´gia de modulac¸a˜o empre-
gado neste estudo. As derivadas parciais da matriz [A] em relac¸a˜o a δ,
∆dp e ∆ds sa˜o mostradas pelas equac¸o˜es (E.6), (E.7) e (E.8), respecti-
vamente.
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[A
]
=
                   
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)
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]∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣ ∣
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∆
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Γ
∆
D
p
=
0
∆
D
s
=
0
=
−
4 pi
                  0
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∂ [A]
∂∆dp
∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
δ=Γ
∆Dp=0
∆Ds=0
=

0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
− 2kalp 0 0 0 0 0 0 0 0 0
2
akblp
0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

(E.7)
∂ [A]
∂∆ds
∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
δ=Γ
∆Dp=0
∆Ds=0
=

0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 2akbls 0 0 0 0 0 0 0 0
0 − 2kals 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0

(E.8)
Nas equac¸o˜es (E.4) a (E.8) sa˜o usados duas varia´veis, ka e kb,
dependentes da indutaˆncia mutua entre os enrolamentos do transfor-
mador e da indutaˆncia do indutor auxiliar conforme apresentado nas
equac¸o˜es (E.9) e (E.10).
ka =
4Lp + lp
2Lp + lp
(E.9)
kb =
4Lp + lp
2Lp
(E.10)
